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PREFAŢĂ 


Majoritatea circuitelor şi aparatelor electronice necesită pentru alimenta¬ 
re cu energie surse de tensiune continuă. Progresele uriaşe făcute de electro¬ 
nică şi microelectronică în ultimii ani au cerut crearea unor surse de tensiune 
continuă cu randament cît mai bun, cti fiabilitate ridicată, uşoare şi cu volum 
mic. 

Stabilizatorul de tensiune continuă în comutaţie răspunde cel mai bine 
la cerinţele menţionate mai sus şi devine, pe zi ce trece, cea mai răspîndită 
soluţie pentru alimentarea echipamentelor electronice moderne. Deoarece sta¬ 
bilizatorul în comutaţie oferă largi posibilităţi de perfecţionare a sistemelor 
de alimentare, se apreciază ca utilă punerea la îndemîna cititorilor a unui 
text care să ofere o privire de ansamblu asupra acestei categorii de instalaţii. 

Lucrarea se adresează studenţilor, tehnicienilor, inginerilor electronişti, 
care doresc să-şi însuşească noţiunile teoretice şi de proiectare legate de stabi¬ 
lizatoarele de tensiune continuă în comutaţie. S-a tirmărit -ca printr-o prezen¬ 
tare concisă şi accesibilă a numeroase soluţii constructive cunoscute în litera¬ 
tura de specialitate să se pună la dispoziţia inginerului electronist informaţiile 
cele mai utile pe baza cărora să treacă la o proiectare optimală a stabilizatoru¬ 
lui. 

Sînt analizate din punct de vedere funcţional sursele în comutaţie, de la 
cele mai simple la cele mai evoluate, prezentarea fiind însoţită de diagrame şi 
relaţii de dimensionare. O atenţie aparte este acordată comportării tranzistoa- 
relor de putere în regim de comutaţie, insistîndu-se asupra procedeelor de co¬ 
mandă, reducerii pierderilor de putere la comutaţie şi creşterii randamentului. 

Este reliefată importanţa alegerii elementelor redresoare pentru creşterea 
performanţelor stabilizatorului. 

Funcţionarea şi proiectarea transformatorului de putere cp lucrează în 
regim de comutaţie constituie obiectul unui alt capitol. Se fac, cu această oca¬ 
zie, referiri la materialele magnetice care pot fi folosite în construcţia surselor 
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în comutaţie. Sînt prezentate metode cie calcul ale transformatoarelor şi bobi¬ 
nelor de filtraj şi se f ormulează recomandări cu privire la realizarea practică 
a acestora. 

Performanţele unei surse în comutaţie sînt strîns legate de stabilitatea 
la perturbaţii. Sînt enunţate criteriile după care se apreciază stabilitatea şi 
se indică procedee prin mijlocirea cărora se fac corecţii în vederea creşterii 
stabilităţii. De asemenea este discutată importanţa pe care o are reducerea in¬ 
terferenţei electromagnetice dintre sursă şi aparatura electronică aflată în apro¬ 
piere. Se adaugă, de asemenea, recomandări tehnologice privind reducerea ni¬ 
velului perturbaţiilor pe care le poate propaga o sursă în reţeaua de alimentare. 

Autorul mulţumeşte anticipat tuturor celor care îi vor comunica suges¬ 
tiile şi observaţiile lor în legătură cu această lucrare. 


Autorul 
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Capitolul 1 


GENERALITĂŢI 


1.1. DEFINIŢII, CLASIFICĂRI 


Funcţionarea normală şi corecta a oricărui aparat electronic necesită 
alimentarea ac.estuia de la surse de tensiune la care variaţiile tensiunii de 
alimentare să nu depăşească anumite limite, dependente de performanţele 
aparatului. Principala sursă de energie electrică folosită la alimentarea apa¬ 
raturii electronice o constituie reţeaua de curent alternativ. Conversia enerr 
giei de curent alternativ în energie de curent continuu se realizează cu sis¬ 
teme de redresare. Exceptînd consumatorii alimentaţi în curent continuu, 
de putere mare (motoare electrice de curent continuu, instalaţii de electro¬ 
liză etc), majoritatea instalaţiilor electronice utilizează surse de tensiune 
continuă caracterizate prin tensiuni de ordinul zecilor de volţi şi curenţi 
de cîţiva amperi, sau, în unele cazuri, zeci de amperi. 

Un stabilizator de tensiune continuă este un subansamblu electronic, 
care menţine tensiunea de ieşire în limite foarte restrînse, la variaţii mar 
ale tensiunii de intrare, a curentului de sarcină sau. a temperaturii mediu¬ 
lui ambiant. 

Stabilizarea unei tensiuni continue se poate asigura fie ,,înainte de re¬ 
dresor”, menţinînd constantă tensiunea alternativă de alimentare, fie „după 
redresor” intercalînd între acesta si sarcină un subansamblu electronic 
denumit stabilizator de tensiune-continuă, capabil să menţină. între anumite 
limite tensiunea constantă. Stabilizatoarele din cea' de-a doua, categorie 
ău căpătat cea mai mare răspîndire, deoarece prezintă avantajul că men¬ 
ţin mai uşor tensiunea constantă la bornele sarcinii, indiferent de pertur- 
baţiile care tind să o modifice. 

Tehnologia actuală oferă, o multitudine de posibilităţi de realizare a 
unui stabilizator de tensiune continuă. în funcţie de modul de comandă 
a elementului de putere, distingem următoarele tipuri de stabilizatoare : 

— stabilizatoare cu acţiune continuă (stabilizatoare liniare); 

— stabilizatoare cu acţiune discontinuă (stabilizatoare în comutaţie). 
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Proliferarea tehnologiilor LSI şi VLSI, precum şi expansiunea siste¬ 
melor de calcul bazate pe microprocesoare au impus crearea unor noi echi¬ 
pamente electronice, care să fie cit mai compacte, cit mai uşoare, cu volum 
cit mai mic şi cu un preţ de cost cit mai redus. Sistemele de alimentare cu 
tensiune continua bazate pe principiul stabilizării liniare, cu care erau do¬ 
tate în special mijloacele moderne de calcul, au început să se dovedească 
nepotrivite pentru un echipament electronic, care trebuie să aibă greutate 
şi volum cît mai mici. Preocupările au fost în mod normal orientate spre, gă¬ 
sirea unor soluţii care să reducă volumul şi greutatea surselor de alimentare. 

Progresele tehnologice obţinute în domeniul semiconductoarelor de 
putere, de comutaţie, realizarea unor circuite magnetice capabile să funcţio¬ 
neze la frecvenţe mari şi cu pierderi mici, au creat posibilitatea proiectării 
şi realizării unor stabilizatoare de tensiune continua în comutaţie, care să 
satisfacă cerinţele impuse de greutate, volum, randament şi cost. 

Lucrarea de faţă tratează în exclusivitate stabilizatoarele de tensiune 
în comutaţie. 

Ca şi în cazul stabilizatoarelor de tensiune continuă liniare, stabiliza¬ 
toarele în comutaţie, în funcţie de cerinţele impuse tensiunilor şi curenţi¬ 
lor pe care trebuie să-i livreze, se realizează în două variante : 

a) fără circuit de reacţie ; 

b) cu circuit de reacţie. 

Sursele de tensiune continuă în comutaţie, în a cărbt componenţă nu 
apar elemente de circuit care să urmărească modul de variaţie al tensiunii 
de ieşire, au o structură simplă. Acestea, în principiu, conţin un redresor, 
un element de comutaţie de putere şi un filtru. Performanţele lor sînt în 
general modeste. 

Stabilizatoarele de tensiune continuă cu circuit de reacţie au o struc¬ 
tură mai complexă. Prin intermediul unei bucle de reacţie se asigură menţi¬ 
nerea constantă a tensiunii de la ieşire în concordanţă cu factorii pertur¬ 
batori din reţea sau de la consumator. Performanţele obţinute cu o astfel 
de structură în ceea ce priveşte puterea maximă debitată, coeficientul de 
stabilizare, randamentul sînt superioare faţă de sursa fără buclă de reglare. 

în lucrare se utilizează termenul de stabilizator de tensiune continuă 
în comutaţie pentru sursa care conţine bucla de reglare, iar termenul de 
sursă în comutaţie circuitului care furnizează tensiune continuă fără să po¬ 
sede bucle de reglare. 


1.2. SCHEMA BLOC A UNUI STABILIZATOR 
DE TENSIUNE CONTINUĂ ÎN COMUTAŢIE 


în fig. 1,1 sînt prezentate subansamblurile ce intră în componenţa 
unui stabilizator în comutaţie. 

Tensiunea alternativă a reţelei este redresată, de obicei, printr-o punte 
redresoare. De remarcat că între reţeaua de curent alternativ şi stabiliza¬ 
tor nu este prevăzut nici un transformator de separare. Tensiunea redre- 




Fig. 1.1. Schema bloc a unui stabilizator d.e tensiune continuă în comutaţie. 


sată este filtrată corespunzător pînă se asigură nivelul pulsaţiilor admis 
de celelalte părţi componente pentru funcţionarea corectă a acestora. Ten¬ 
siunea continuă alimentează elementul de comutaţie (de exemplu : tranzis¬ 
tor de putere, tiristor etc), care la rîndul său este comandat de un semnal 
rectangular de frecvenţă mare, de obicei este 20 kHz. Tensiunea de formă 
dreptunghiulară se aplică unui transformator de putere, în secundarul că¬ 
ruia se obţine o tensiune de aceeaşi formă ca în circuitul primar cu ampli¬ 
tudine determinată de raportul de transformare. Transformatorul mai în¬ 
deplineşte şi rolul de element izolator între circuitele conectate la reţeaua 
de curent alternativ şi consumator. Tensiunea alternativă, de forma rectan¬ 
gulară, este în continuare redresată şi filtrată şi constituie tensiunea de ie¬ 
şire a stabilizatorului. 

Pentru ca tensiunea să rămînâ constantă chiar daca tensiunea reţelei 
se modifică sau chiar dacă circuitul de sarcină îşi modifică valoarea, un eşan¬ 
tion din tensiunea de ieşire este preluat de circuitul de comandă şi control. 
Acest bloc are rolul de a compara tensiunea de reacţie cu o tensiune de pre¬ 
scriere şi să ajusteze pe baza rezultatului comparării durata de condu ţie 
a elementului de comutare. 

Întrucît elementul de comutare se afla într-una din cele două stări 
distincte, conducţie, respectiv blouare, tensiunea rezultată va avea un im¬ 
portant conţinut de armonici superioare. Ele pot perturba alte echipamente 
aflate în apropierea stabilizatorului sau se pot propaga în reţeaua de ali¬ 
mentare. Pentru a împiedica pătrunderea în reţea a tensiunilor perturba¬ 
toare la intrarea stabilizatorului este obligatorie folosirea unui filtru (fil¬ 
tru de radiofrecvenţă). 

Stabilizatorul mai posedă circuite de protecţie care să-i asigure funcţio¬ 
narea corectă în situaţii cînd curentul de sarcină depăşeşte o anumită li¬ 
mită, precum şi în cazul apariţiei unor supratensiuni accidentale. 

In lucrare se vor analiza separat şi în detaliu fiecare subansamblu 
cu scopul de a furniza cititorului elementele de bază pentru a proiecta şi 
realiza un stabilizator în comutaţie fiabil, cu randament cît mai bun şi la 
un preţ de cost cît mai redus. 


9 










1.3. ANALIZA COMPARATIVĂ A STABILIZATOARELOR 
ÎN COMUTAŢIE ŞI A STABILIZATOARELOR LINIARE 


Stabilizatoarele de tensiune în comutaţie prezintă o serie de avantaje 
în comparaţie cu stabilizatoarele liniare. 

La stabilizatoarele liniare elementul regulator de putere disipa o pu¬ 
tere egală cu produsul: 

Pd = (U m tr ~ Ui ef ) • îsarcină • ( 1 - 1 ) 

Puterea disipată constituie o limitare severă a sferei de aplicabilitate, 
atît în cazul unor diferenţe mari între tensiunea de intrare şi tensiunea de 
ieşire, cît şi la furnizarea unor curenţi de sarcină importanţi. 

Prin utilizarea stabilizatoarelor în regim de comutaţie se obţine un 
randament mult mai mare. Elementul de comutaţie aflîndu-se doar în cele 
două stări bine precizate, în conducţie, respectiv blocat, puterea disipată 
pe el este substanţial redusă. Această situaţie determină creşterea puterii 
disponibile pe sarcină. Se obţin, în mod uzual randamente de 75—80%, 
iar în unele situaţii 90%, chiar şi' în cazul în care tensiunea" stabilizată de 
la ieşire este o fracţiune din tensiunea de la intrare. 

în afară de randamentul ridicat, stabilizatorul prezintă şi alte avantaje. 
Datorită funcţionării elementului de comutaţie în regim blocat-saturat, 
el poate asigura diferenţe de tensiune intrare-ieşire mai mari comparativ 
cu stabilizatoarele liniare. Diminuarea pierderilor de putere elimină radia¬ 
toarele supradimensionate, reducînd gabaritul surselor de alimentare. Faţă 
de nivelul tensiunii de intrare, stabilizatoarele în regim de comutaţie pot 
furniza la ieşire niveluri de tensiune mai mari, mai mici sau de polaritate 
inversă. 

Trebuie remarcat, totuşi, că sub aspectul performanţelor electrice, sta¬ 
bilizatoarele" în comutaţie prezintă cîteva dezavantaje. 

Curentul livrat de redresorul de alimentare este, în general, pulsatoriu. 
în aplicaţiile la care între redresor şi sursă apare o impedanţă parazită de 
valoare importantă, schimbările rapide ale curentului absorbit generează 
tensiuni de zgomot mari. Dezavantajul poate fi eliminat prin reducerea va¬ 
lorii impedanţei, prin creşterea timpilor de intrare în conducţie, respectiv 
de blocare a elementului de comutaţie sau prin introducerea unor filtre 
adecvate. 

Răspunsul la variaţii rapide ale curentului de ieşire este mai lent. 
Pentru' ca timpul de comutare să fie cît mai scurt, se recomandă folosirea 
în structura stabilizatorului a unor inductanţe cît mai mici. 

Cu toate dezavantajele menţionate, stabilizatoarele în comutaţie sînt 
tot mai mult acceptate de industrie datorită dimensiunilor mici la care se 
pot realiza, pentru aceleaşi puteri disipate, în comparaţie cu stabilizatoa¬ 
rele liniare, precum şi datorită costului care scade o dată cu scăderea pre¬ 
ţurilor componentelor active de comutaţie. 

în 1985, aproximativ 40% din producţia de alimentatoare de tensiune 
continuă era formată din stabilizatoare în comutaţie (fig. 1.2). O dată cu 






Fig. 1.2. Evoluţia producţiei de stabilizatoare de tensiune continuă în perioada 1983—1989. 



Fig. 1.3. Evoluţia costului stabilizatoarelor de tensiune continuă în funcţie de puterea debitată 


creşterea pe piaţa mondială a numărului de microcalculatoare şi minical- 
culatoare, cu capacităţi de calcul tot mai mari, cu volum şi greutate reduse, 
stabilizatoarele în comutaţie au devenit elemente indispensabile în apara¬ 
tura electronică modernă. 

Referitor la costul unui stabilizator de tensiune continuă, este semni¬ 
ficativă diagrama din figura 1.3, în care firma Motorola [2] prezintă evo¬ 
luţia indicatorului „valoare stabilizator/putere livrată”. - 

Punctul de intersecţie a celor două curbe arată că pentru puteri de 50 W, 
preţul unei surse liniare este acelaşi cu al unei surse în comutaţie. Concor¬ 
danţa, însă, în viitor nu se mai respectă, pentru că preţul elementelor ac¬ 
tive de comutaţie scad.e vertiginos. Se estimează că sursele liniare vor fi 
rentabile a se construi numai pentru puteri mai mici de 20 W. 

în tabelul 1.1 [2] se prezintă o comparaţie între un stabilizator în 
comutaţie ce lucrează pe frecvenţa de 20 kHz şi un stabilizator liniar. 
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Tabelul 1.1 


Parametru 

Stabilizator în 
comutaţie 

Stabilizator liniar 

Randament 

75% 

30% 

Putere dezvoltată/unitate de volum 

2W /inch 3 

0,5 W/inch 3 * 

Putere dezvoltată/unitate de masă 

40 W/lb 

10 W/lb** 

Cost/unitate de putere (50—150 W) 

1,00 s/w 

1,50 S/W 

Coeficient de stabilizare 

0.1% 

0,1% 

Pulsaţii la ieşire (vîrf la vîrf) 

50 mV 

5 mV 

Tensiuni de zgomot 

50—200 mV 

— 

Timp de răspuns 

1 ms 

20 (jls 


* 1 inch - 25,4 mm; 
** 1 lb = 453,592 g. 


Din tabel se desprind următoarele observaţii: 

Randamentul unui stabilizator în comutaţie (70—80%) este superior 
celui oferit de stabilizatorul liniar (30%). Volumul unei surse în comutaţie 
(de exemplu la frecvenţa de 20 kHz), la aceeaşi putere debitată la ieşire 
este de 4 ori mai mic decît al stabilizatorului liniar. Se apreciază că, pe măsura 
ce frecvenţa de tact creşte (100—200 kHz.) se poate obţine o reducere a 
volumului de circa 6 ori. în ceea ce priveşte nivelul tensiunilor de zgo¬ 
mot, acesta este mai mare ca la stabilizatorul liniar, dar poate fi mult 
diminuat de circuite de filtraj corect dimensionate şi plasate la bornele 
de intrare al stabilizatorului. Prin creşterea frecvenţei de tact pînă la 
500 kHz, corelată cu utilizarea unor componente active care pot lucra 
la o astfel de frecvenţă, tensiunile de zgomot devin neînsemnate ca ampli¬ 
tudine şi foarte uşor de filtrat. 


1.4. CLASIFICAREA SURSELOR DE TENSIUNE 
CONTINUĂ ÎN COMUTAŢIE 


Se cunosc din literatura de specialitate [1, 3, 5] numeroase variante 
constructive adoptate pentru realizarea surselor de tensiune continuă în 
comutaţie (STCC). Analizînd soluţiile constructive adoptate şi avînd în 
vedere tipul de circuit electronic utilizat ca element de comutaţie, STCC 
se pot clasifica astfel: 

— STCC de tip direct („forward converter”) ; 

— STCC cu revenire („flyback converter”) ; 

— STCC în contratimp (,,push-pull converter”). 

Modelul STCC de tip direct este ilustrat în figura 1.4. Cînd întreru¬ 
pătorul esteînchis, curentul străbate inductivitatea L şi produce la bornele 
rezistenţei de sarcină R s o tensiune de aceeaşi polaritate cu cea a ten¬ 
siunii de la intrare, £/<. Dioda D este polarizată invers. Cînd întreru- 
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a, b. 


Fig. 1.4. Modelul STCC „forward” : a) comutator închis; b) comutator deschis. 



Fig. 1.5. Modelul STCC „flyback” : a) comutator închis; b) comutator deschis. 


patorul K este deschis, energia înmagazinată în induetanţa polarizează în 
sens direct dioda, producînd prin capacitate un curent cu sensul celui 
indicat în figura 1.4, b. Se observă că indiferent de starea comutatorului, 
tensiunea pe rezistenţa de sarcină rămîne de aceeaşi polaritate ca şi ten¬ 
siunea de la intrare. Circulaţia curentului prin sarcină este neîntreruptă, 
în timp ce curentul debitat de sursa de tensiune Ui este pulsatoriu. 

Figura 1.5 redă schema de principiu a STCC de tip „flybaek”. Cînd 
întrerupătorul K este închis, induetanţa L înmagazinează energie, iar 
dioda este blocată. Circuitul de sarcină este nealimentat. Cînd întrerupă¬ 
torul se deschide, energia înmagazinază în induetanţă determină deschiderea 
diodei. Tensiunea la bornele rezistenţei R s apare cu polaritate opusă faţă 
de cea a sursei de la intrare U;. 

La o anumită frecvenţă de comandă a întrerupătorului, atît curentul 
debitat consumatorului R s , cît şi cel absorbit de la sursa Ui este pulsa¬ 
toriu. 

In funcţie de natura consumatorului, de cerinţele impuse cu privire 
la asigurarea unui anumit grad de izolare galvanică faţă de reţeaua de ali¬ 
mentare, cele două tipuri de surse se realizează sub forma : 

a) STCC cu transformator de izolare; 

b) STCC fără transformator de izolare. 

în fig. 1.6 este redată schema de principiu a STCC în contratimp. Ea 
constă de fapt din două surse de tip „forward” care funcţionează alternativ 
şi debitează pe un circuit de sarcină comun. Diodele din secundarul transfor¬ 
matorului redresează tensiunea alternativă obţinută în urma comandării 
celor două întrerupătoare K x şi K 2 . 
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Capitolul 2 


TIPURI DE SURSE ÎN COMUTAŢIE 


2.1. STCC „FORWARD" CU IZOLARE 


în fig. 2.1 se prezintă topologia sursei şi formele de undă asociate 
La analizarea funcţionării se consideră că transformatorul este ideal, fără 
capacităţi şi inductanţe parazite, iar inductanţa de filtraj, L, este folosită 
ca un element de circuit pentru înmagazinarea energiei debitate în secundar. 

Cînd tranzistorul este adus în conducţie, curentul în înfăşurarea pri¬ 
mară începe să crească, în ea'înmagazinîndu-se energie. Datorită alegerii 
aceluiaşi sens de bobinare pentru înfăşurarea secundară, 2, tensiunea indusă 
în secundar va polariza direct dioda D 2 . Aceasta va intra în conducţie şi 
inductivitatea de filtraj L va înmagazina energie. Dioda D s este invers 
polarizată în acest moment. Cînd tranzistorul este' adus în starea de blo¬ 
care, tensiunile induse în înfăşurări îşi schimbă polarităţile. Dioda D 3 se 
deschide permiţînd menţinerea circulaţiei de curent prin rezistenţa de 
sarcină. 

înfăşurarea 3 şi dioda D x permit demagnetizarea transformatorului 
în intervalul de timp t 2 , cînd tranzistorul este blocat prin cedarea energiei 
înmagazinate sursei de alimentare. Zonele haşurate în diagrama din fig.2.1 
reprezintă curentul de magnetizare, exprimat prin relaţia : 

Ta ■ U. 

-î max = —^(2.1) 

unde : a = se numeşte factor de umplere, x imx reprezintă valoarea 

maximă a factorului de umplere corespunzător duratei maxime de conducţie 
a tranzistorului, iar L este inductanţa din circuitul de ieşire. 

Datorită prezenţei înfăşurării 3 şi diodei D v tensiunea pe tranzistor 
nu-poate depăşi 2U it adică: 

UcEm» = 2 Ui. ( 2 . 2 ) 
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Formele de undă mai scot în evidenţă că tensiunea colector-emitor 
se menţine la această valoare atîta timp cît conduce dioda D v 

Curentul de colector este dat de suma a doi curenţi şi anume, curentul 
reflectat din secundar şi curentul de magnetizare, adică 


Ic = 


J 

S 

n 


T a ,nax U i 


( 2 . 3 ) 


unde : 

n este raportul de transformare între înfăşurarea primară şi secundară ; 
7, — curentul de sarcină ; 

o-max • T — durata maximă de conducţie a tranzistorului ; 

L — inductanţa circuitului de filtraj, 
întrucît 


sau 


U 


smax 


max 



u t 


n U. 


( 2 . 4 ) 

5) 


expresia curentului de colector devine 


Ic 


I 

S 

n 


nTU„ 


( 2 . 6 ) 


Cum, în general, curentul de magnetizare este mult mai mic decît 
curentul cerut de consumator, putem scrie 

IcZ^. ( 2 . 7 ) 

în cazul în care tensiunea de intrare este mare, se pot utiliza două 
tranzistoare în conexiunea prezentată în figura 2.2. 



2 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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/ 

Cele două tranzistoare sînt comandate simultan, iar tensiunea colector - 
emitor pe fiecare tranzistor nu poate depăşi valoarea U { . 

Dacă în secundarul transformatorului se bobinează mai multe înfăşu¬ 
rări, fiecare avînd circuit propriu de redresare şi filtrare, se poate obţine 
o sursă, care furnizează mai multe tensiuni. în figura 2.3'este prezentată 
o astfel de soluţie cu două tensiuni de ieşire. 


2.2. STCC „FORWARD 5 FĂRĂ IZOLARE 


Configuraţia de bază a STCC de tip „forward” fără izolare este redată 
în fig. 2.4, a. 

Da intrare se aplică o tensiune continuă U t şi se asigură la ieşire, 
pe rezistenţa de sarcină R s , o tensiune U s , continuă, în condiţiile în care 
tensiunea de intrare şi rezistenţa de sarcină se modifică între anumite limite. 
Prin închiderea, respectiv deschiderea, întrerupătorului K cu o anumită 
frecvenţă sau prin modificarea factorului de umplere al semnalului cu 
care\ se comandă tranzistorul Q din schema echivalentă (fig. 2.4, b) se 
obţine o tensiune de formă rectangulară, care apoi este filtrată cu o bobină 
şi un condensator. 
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Fig. 2.4. a) STCC ..forward" fără transformator de izolare; b) Schema echivalentă. 


în figura 2.4, b, R L 
şi R c reprezintă rezisten¬ 
ţa bobinei, respectiv rezis¬ 
tenţa de pierderi a con¬ 
densatorului. 

Principiul de funcţi¬ 
onare este următorul. Tran¬ 
zistorul Q este comandat 
de un semnal rectangular 
de frecvenţa /. în timpul t 
cînd tranzistorul este în 
conducţie, tensiunea de 
intrare se aplică la 

intrarea filtrului LC, de- 
terminînd creşterea curen- 
tului i ,. Cînd tranzisto¬ 
rul este blocat, energia în¬ 
magazinată în inductanţă 
asigură menţinerea circu¬ 
laţiei curentului de sarci¬ 
nă prin dioda D. în figura 
2.5 se prezintă principalele 
forme de undă ale tensiu¬ 
nilor şi curenţilor care de¬ 
finesc funcţionarea circu¬ 
itului de putere al unei 
astfel de surse. Relaţiile 
care se vor scrie în con¬ 
tinuare sînt valabile în 
următoarele condiţii: 

— se neglijează căde¬ 
rea de tensiune pe diodă 
în stare de conducţie; 

— se neglijează tensi¬ 
unea de saturaţie a tranzi¬ 
storului. 




Fig. 2,5. Formele de undă pentru circuitul din fig. 2.4. 
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Tensiunea la ieşirea U s va corespunde valorii medii a tensiunii de la 
intrarea filtrului LC : 


( 2 . 8 ) 

unde T = l/f. 

Circuitul de comandă al tranzistorului T de putere trebuie să con¬ 
ţină un subansamblu care să urmărească modul de variaţie al tensiunii de 
ieşire şi să intervină asupra factorului de umplere a = ^/T astfel ca 
valoarea medie U s să rămînă constantă atunci cînd Ui sau R s se modifică 
între anumite limite. 

în intervalul de timp cît tranzistorul este în conducţie şi bobina 
înmagazinează energie, amplitudinea curentului absorbit este 

. ,, {JJ î U s UcEsat ?s ’ ^L ) 

A h =- f -' 

J 

iar în intervalul de timp în care tranzistorul este blocat avem: 



Ai . _ (U s + U D + I s ■ R l ) tj 


( 2 . 10 ) 


unde : U C Esat este tensiunea la saturaţie a tranzistorului, iar U D tensiu¬ 
nea pe dioda recuperatoare în stare de conducţie. 

Dacă se neglijează Ucesm, U d şi R L relaţiile de mai sus se scriu: 


Ah = 

( 2 . 11 ) 

respectiv 


Ah = Us ' h . 

1 L 

( 2 . 12 ) 

Se observă că dacă se ţine cont de căderile de tensiune pe tranzistor 
şi diodă şi de rezistenţa bobinei, la aceeaşi amplitudine Ah a curentului, 
rezultă timpi de conducţie, respectiv de blocare diferiţi, adică: 

t\ 7 ^ ti P iar t 2 7 ^ ^ 2 ' 


Dacă împărţim membru cu membru, relaţiile de mai 
respectiv 2.12 şi 2.10 avem: 

sus, 2.11 şi 2.9, 

t[ _ Ui - u s 

1 1 Oj — u s — u CE ^ — i s r l 

(2D3) 

iar 


^ . u s 

h U S +U D + I S - R l 

(2.14) 


Aceste relaţii scot în evidenţă că prin luare în consideraţie a tensiu¬ 
nilor pe tranzistorul saturat şi pe diodă, precum şi a rezistenţei bobinei 
se obţin t' x > t lt t ' 2 < t 2 , ceea ce afectează valoarea medie a tensiunii la 
ieşire. 
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Curentul prin condensator este 

*2 = h-J.. (2.15) 

iar valoarea medie a sa este nula, deci A i 2 = A i v Acest curent produce 
o tensiune pulsatorie la ieşire. Componenta alternativă a tensiunii de 
ieşire, u s , provine din însumarea tensiunii de pe capacitate şi de pe rezis¬ 
tenţa de pierderi a condensatorului. 

Astfel: 

u s = u c + u Rc, (2-16) 

iar tensiunea, vîrf la vîrf, pe rezistenţa de sarcină este : 

A u c = Aî^ -(- Amj? c . ' (2.17) 


Amplitudinea pulsaţiilor tensiunii pe condensatorul de filtraj se deter¬ 
mină astfel: 


A. ( A 0 l/2(Ai 1 /2) (T/2) Ah 

e C C 8/C ’ 

(2.18) 

iar pe rezistenţa de pierderi a condensatorului 


Amjj c = Aij • R c , 

(2.19) 

iar 


A u s = Ail + Aîj • R c . 

8 f ■ C 

(2.20) 


Întrucît tensiunea pe condensator se poate exprima şi ca integrala 
de timp a curentului prin condensator, curent ce prezintă o lege de variaţie 
liniară, forma de variaţie în timp a tensiunii pe condensator este nesinu¬ 
soidală. Se mai remarcă din grafic că i 2 şi u c sînt în cuadratură, adică 
valoarea minimă şi maximă a tensiunii u c are loc la trecerile prin zero ale 
curentului i 2 . 

Din ultimul grafic al figurii 2.5 se observă că amplitudinea acestei 
tensiuni pulsatorii depinde de valoarea rezistenţei de pierderi a condensa¬ 
torului R c . Bste necesar să se utilizeze ca element filtrant un condenstor 
de valoare cît mai mare şi cu rezistenţa proprie cît mai mică. 
Randamentul unei astfel de surse se defineşte astfel : 

P. . ŢŢ , Ţ 

_ ie$ire _ _ u s 1 s _ 21) 

P intrare U s ' I s + Pt s + Pd c + Pt + Pd + Pl + Pc 

unde : 

— Pt s sînt pierderile de putere pe tranzistorul de putere, la saturaţie ; 

Pr s = U CEsat (2.22) 

Cum — = — , cel mai defavorabil caz are loc atunci cînd tensiunea 
T Uf 

Ui este minimă, iar durata de conducţie t 1 este maximă. 
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— p Dc sînt pierderile de putere pe dioda D în stare de conducţie 


Pb c — 



(2.23) 


t» = T - = T 



pD c — U D 



(2.24) 


Pierderile de putere pe dioda recuperatoare sînt cu atît mai mici cu 

cît raportul — este mai mare. 

Ui 

— pT reprezintă pierderile de putere pe tranzistorul de putere la 
comutaţie 


p T = | AidA t , + AilA . ic \— =U t - I s 

r \ i,2 2 } T . 2T 


(2.25) 


unde t 7 şi t c reprezintă timpul de ridicare, respectiv de cădere al curentului 
prin tranzistor. 

— p D reprezintă pierderile de putere pe diodă la comutaţie. Calculul 

acestora este dificil de făcut dacă timpul de revenire al diodei nu este cu 
mult mai mic decît timpul de cădere al curentului prin tranzistor, pentru că 
dioda poate produce un scurtcircuit la ieşire. Atunci pierderile de putere 
pe tranzistor au cu totul altă valoare decît cea exprimată mai sus. Din 
acest motiv trebuie să se utilizeze o diodă cu timp de revenire care să 
nu fie cu mult mai mare decît jumătate din timpul de cădere al curentului 
prin tranzistor. în aceste condiţii pierderile de putere pe diodă sînt negli¬ 
jabile. < >. 

— pi sînt pierderile de putere pe rezistenţa bobinei de filtraj. Ele se 
exprimă cu relaţia : 

Pl = H ■ RlI (2-26) 

— p c sînt pierderile de putere în circuitul de bază al tranzistorului 
de putere şi se definesc astfel: 

P c = U i -I b .±, (2.27) 


unde I b este curentul de bază ai tranzistorului. Dacă exprimăm pe t x ca 

, u s „ 

L = — 1, avem : 

Ui 


1 u, 


Pc=Ui-h-^Rf-T=U s .I b . 

1 Ui 


(2.28) 
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2.3. STGC „FLYBACK“ CU IZOLARE 


Figura 2.6 redă cea mai simplă structură de stabilizator din această 
categorie, precum şi formele de undă aferente. 

Tranzistorul Q trebuie să fie astfel ales incit să suporte tensiunea U CEmax 
care poate să apară în timpul funcţionării, precum şi curentul maxim de 
colector. 

Tensiunea maximă pe care trebuie să o susţină tranzistorul atunci 
cînd se blochează se determină astfel. Fie A i 1 variaţia de curent care apare 
în primarul transformatorului cînd tranzistorul intră în conducţie. 

At x "= — ■ t x , (2.29) 

iar A i[ variaţia de curent cînd tranzistorul se blochează 

U r „ - Ui 

Afţ=-^_ - t v ,(2.30) 


i-l 



Fig. 2.6. STCC ,,îlyback” cu izolare: a) schema de principiu; b) formele de undă. 
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Punînd condiţia ca Ai 1 = Ai( se obţine : 


U CE~ 


Ui 



(2.31) 


■ U C e ■ h — Ui(t l + ^ 2 ) 

TT _ Ui- T 
u CF. — - ■ 


sau 

Uce = , (2.32) 

1 — a 

unde a = -^ este factorul de umplere. 

Relaţia (2.32) ne arată că se poate determina întotdeauna tensiunea 
U C e maximă la care este supus tranzistorul dacă se cunoaşte valoarea 
maximă a factorului de umplere, adică 


U 


CE max 


Ui _ 

- (Y 

max 


(2.33) 


Dacă a max < 0,5 tensiunea maximă de colector poate fi U CE max ^ 2,0 £/<. 
A doua cerinţă care trebuie respectată la alegerea tipului de tranzistor 
este legată de curentul de colector maxim. Astfel 

Ic = ^ , (2.34) 

n 

unde I s este valoarea maximă a curentului de sarcină, iar n este raportul 
de transformare. 

Pentru a determina valoarea acestui curent în funcţie de puterea nece¬ 
sară la bornele consumatorului şi de tensiunea de intrare este necesar să 
se exprime puterea la bornele consumatorului în funcţie de energia transfe¬ 
rată din primarul în secundarul transformatorului de separare: 

P ‘ = [l L *7' ^ ( 235) 


unde Tj este randamentul transformatorului, iar LI \j este energia 

transferată în secundar. 

Tensiunea pe inductivitatea transformatorului se poate scrie ca 



[l gj 

di 


(2.36) 


Dacă se presupune că di = I s şi l/d t —//a moa: , relaţia de mai sus 
devine 


Ui 


__ Llş.f 

cc 1 
max 


(2.37) 
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de unde 


înlocuind acum în expresia puterii, avem: 


U i ■ 

A •/ ■ 

(2.38) 

i, avem : 


j ^ = ~2 ^ ^s> 

39; 

2 P s 

■ Ui ■ ' 

(2.40) 


Acum expresia curentului de colector poate fi scrisă, pentru n = 1, astfel: 

Ic = * PS ■ (2-41) 

n • Ui • a 

1 * max 


Considerînd un randament maxim de 80% şi un factor de umplere 
de.0,4, avem: 


(2.42) 


Analizînd relaţia (2.32) se^poate vedea că tensiunea maximă de colec¬ 
tor poate depăşi dublul tensiunii de alimentare dacă a > 0,5. în cazul 
în care nu dispunem de tranzistoare cu tensiune de colector mare, se poate 
utiliza structura din figura 2.7. Acest circuit utilizează două tranzistoare 
care sînt aduse în conducţie şi blocate în mod simultan. Diodele şi D 2 
îndeplinesc funcţia de limitare a tensiunii inverse la o. valoare egală cu U». 
în acest fel se pot folosi tranzistoare cu tensiune U C b redusă, dar costul 
circuitului creşte prin utilizarea în plus a lui Q 2 , D 1 şi D z . 



Fig. 2.7. STCC „flyback” cu limitarea tensiunii colector-emitor. 
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Avantajul stabilizatoarelor 
de acest tip constă în simplita¬ 
tea cu care se poate realiza o 
sursă multiplă (fig. 2.8). Trans¬ 
formatorul de separare acţionea¬ 
ză şi ca inductivitate de şoc 
pentru circuitul de ieşire. 


2.4. STCC „FLYBACK“ 
FĂRÂ IZOLARE 

Configuraţia de bază a sta¬ 
bilizatorului este prezentată în 
figura 2.9. 

Cînd tranzistorul Q este 
adus în conaucţie, tensiunea de 
alimentare Ui se aplică induc- 
tanţei L şi curentul începe să 
crească liniar spre o valoare de 
vîrf maximă I v - întreaga ener- 


Fig. 2.8. STCC „flvback" multiplă. gie a sursei este absorbită de 

inductanţă şi. este cedată circu¬ 
itului de sarcină cînd tranzistorul se blochează. 


După forma de variaţie în timp a curentului de sarcină deosebim 
două situaţii (fig. 2.10) : 

— cu curent de sarcină întrerupt (fig. 2.10, a ) ; 

— cu curent de sarcină neîntrerupt (fig. 2.10, b). 
a) Funcţionarea în regim de curent întrerupt 

Cînd tranzistorul este adus în conducţie, valoare maximă a curentului 
se exprimă astfel : 



(2.43) 


D 



Fig. 2.9.TCSC „flyback” fără transformator de izolare. 
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Fig. 2.10. Formele de undă aferente figurii 2.9: a) curent întrerupt; b) curent neîntrerupt. 


Energia acumulată în inductanţă este : 




(2,44) 


Această energie este transferată capacităţii şi rezistenţei de sarcină şi 
curentul scade liniar, de la l v la zero, adică : 


j _ U s * t s 

I v - ' 


(2.45) 


Puterea debitată pe sarcină se poate exprima ca produsul între energia 
înmagazinată în inductivitate si frecventa de comandă a tranzistorului 


P S =U S - I M = ± LII • /• 


(2.46) 


Din relaţiile (2.43) şi (2.45) se observă că între tensiunea de intrare 
şi cea de ieşire există următoarea relaţie : 


£s = h 

Ui tn 


(2.47) 


Valoarea medie a curentului de sarcină corespunde valorii medii a 
curentului prin diodă, adică: 


L = 


l, U 


2 T 


w- 

n - J 


(2.48) 
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Valoarea medie a tensiunii de ieşire poate fi modificată la c frecvenţă 
de lucru constantă, prin modificarea duratei de conducţie t x a tranzisto¬ 
rului. Pe măsură ce t 1 creşte, valoarea medie scade, fapt ce face dificilă 
reglarea tensiunii de ieşire la o frecvenţă de lucru constantă. 

Cel mai simplu procedeu pentru a produce o modificare uşoară şi în 
limite largi a tensiunii de ieşire la o sursă care lucrează în regim de curent 
întrerupt este de a stabili o valoare fixă a curentului de vîrf prin bobină, 
care să determine la rîndul său o anumită durată de conducţie, t 2 , a diodei, 
în aceste condiţii, frecvenţa de lucru se poate modifica în funcţie de 
valoarea curentului de sarcină, iar durata de conducţie a tranzistorului 
va depinde invers proporţional de tensiunea de intrare U { . 

în funcţionarea acestei surse, cazul cel mai defavorabil apare atunci 
cînd tensiunea de intrare este minimă şi curentul de sarcină este maxim, 
în această situaţie, frecvenţa de lucru are valoare maximă, iar intervalul 
de timp t a , reprezentat în figura 2.10, a, este zero, fapt ce determină 
intrarea imediată în conducţie a tranzistorului, după ce dioda s-a blocat. 
Din relaţiile (2.43) şi (2.45) se observă că 

U i --t l = U,-t z = I v -L, (2.49) 

iar din figura 2.10, a 

T = t, + t 2 -)- t 3 = — . (2.50) 


în cazul de faţă, cînd T = T mint f =f max , t 3 = 0, U f 
ţia (2.50) se scrie : 


T min = + 1) = ~ 

V u imtn ) Jma', 


iar 


/ (u iu. , + n * 

J max\ s imtn ) 


— min > rela- 

(2.51) 

(2.52) 


Acum relaţia (2.48) devine 


1 


T — Iz . f . t — Iz . f . _ _ 

x s max Jmax *'2 „ J maz: f (TJ ITJ n ' 

* £ J max \ s i min ) 


(2.53) 


de unde se poate exprima valoarea maximă a curentului prin tranzistor 


I, = 2 L 


( UJU; min + 1). 


(2.54) 


Avînd precizată durate de conducţie t 2 , se poate calcula din relaţia 
(2.49) valoarea inductivităţii: 


L 


• u $ 
4 


(2.55) 
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Amplitudinea pulsaţiilor tensiunii pe condensatorul de filtraj depinde 
de sarcina acumulată de condensator : 


Am, ~ 


A Q 


(2.56) 


Sarcina maximă acumulată este determinată de valoarea curentului 
I v . Din forma de undă a curentului prin diodă se poate scrie că 


A0„ 


A * ^2 


(2.57) 


înlocuind în relaţia 1 (2.56) se găseşte valoarea capacităţii de filtraj 

A * 6 


r . 

mm 


2&u r 


(2.58) 


Căderea de tensiune pe rezistenţa proprie a condensatorului R c se 
exprimă 

— I v • R c , (2.59) 

iar amplitudinea pulsaţiilor, vîrf la vîrf ale tensiunii pe sarcină este 


A u a = u Rc + A u c . 


(2.60) 


Limitele de variaţie ale frecvenţei de lucru a sursei se pot stabili 
pornind de la relaţia: 


sau 


de unde 



1± 

f 


zL . f — T 

2 </ 2 -*■ s maxlj max > 


xlfm 


/=/. 


i, 

i 

s max 


(2.61) 


(2.62) 

(2.63) 


şi 


fmin fm 


I 

s mm 
h max 


(2.64) 


în figura 2.11 se prezintă un exemplu de realizare a unei surse 
„flyback” cu curent întrerupt, utilizînd ca element de comutaţie ansamblul 
de 2 tranzistoare de tipul PIC 625 [4]. 
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PIC625 



Fig. 2.11. Sursă „flyback” cu formele de undă 
aferente. 


b) Funcţionarea în regim 
de curent neîntrerupt 

în această situaţie, sursa 
are nevoie de o inductanţâ de 
valoare mare astfel încît curen- 
I tul să nu se anuleze niciodată. 
jU s Deşi curentul prin inductor este 
1 neîntrerupt, curentul prin capa¬ 
citatea de filtraj poate fi pulsa- 
torir. Valoarea mare a amplitu¬ 
dinii pulsaţiilor de curent nece¬ 
sită o capacitate de filtraj mai 
mare decît la sursele fără inver¬ 
sarea polarităţii tensiunii de 
ieşire. Costul componentelor este 
mai mare decît la -sursa cu re¬ 
gim de curent întrerupt şi tot¬ 
odată viteza de răspuns mai 
scăzută. 


2.5. STCC 
IN CONTRATIMP 

Sursa de tensiune în con¬ 
tratimp, a cărei schemă de 
principiu este prezentată în fi¬ 
gura 2.12, poate fi echivalată 
cu două surse de tip „forward” 
care lucrează în antifază. 

Formele de undă sînt reda¬ 
te în figura 2.13. Diodele D 7 şi 
D 2 redresează tensiunea din se¬ 
cundar, furnizînd împreună cu¬ 
rentul care străbate inductivi- 
tatea de filtraj L. în intervalul 
de timp în care tranzistoarele 
sînt blocate, secundarul trans¬ 
formatorului este scurtcircuitat 
de către cele două diode, care 
îndeplinesc iu acest moment (în 
paralel) rolul de element de nul, 
ele fiind parcurse de curentul 
generat de energia înmagazinat^, 
în inductivitatea L. Cînd unul 
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Fig. 2.12. STCC în contratimp. 


din tranzistoare este deschis, tensiunea pe celălalt este suma tensiunilor 
din primar, adică 2iar cînd ambele tranzistoare sînt blocate, tensiu¬ 
nea pe primarul transformatorului este nulă, tensiunea colector emitor 
fiind. egală cu . 

Urmărind principalele forme de undă din figura 2.13 se constată că 
pentru o anumită valoare medie a curentului de sarcina, curentul mediu 
printr-un tranzistor este jumătate din curentul de sarcină, fapt ce determină 
o solicitare termică a acestora mult mai mică. 

Tensiunea de la ieşire este dată de relaţia : 


U, = 2oc ^ , ■ (2.65) 

n 

unde : 

a este factorul de umplere; , 
n — raportul de transformare. 


Factorul a trebuie să fie mai mic de 0,5 pentru a împiedica apariţia 
scurtcircuitului în primarul transformatorului datorită conducţiei simultane 
a celor două tranzistoare. 

Curentul de 'sarcină poate fi calculat din forma de variaţie în" timp a 
curentului i L . Astfel: 



max 



( 2 . 66 ) 


. în figura 2.13 este reprezentat (haşurat) şi curentul de magnetizare 
precum şi influenţă lui asupra formei de undă a curenţilor prin tran¬ 
zistoare şi diode. în timpul cit un tranzistor este îp conducţie, curentul 
de magnetizare variază după O lege' liniară de îa ~(aTU i )l(2L 1 ) la -f- 
+ (aTU,:)/(2L 1 ). Cînd tranzistorul se blochează, circuitul primar este un 
circuit deschis şi curentul de magnetizare este forţat să se închidă prin 
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diode D 1 şi D 2 . Curentul de sarcină şi curentul de magnetizare se însumează 
într-o diodă, iar în cealaltă se scad. La un curent de sarcină redus, una 
din diode poate să înceteze de a mai conduce, iar curentul de magnetizare 
este redat circuitului de ieşire doar prin cealaltă diodă, avînd ca efect creş¬ 
terea tensiunii la bornele condensatorului de filtraj. Dacă curentul de sarcină 
scade foarte mult, diodele nu mai pot să permită trecerea curentului de 
magnetizare, energia proporţională cu acest curent poate fi cedată sursei 
de alimentare prin intermediul diodelor, care, de obicei, se conectează între 
colectorul şi emitorul tranzistoarelor pentru protejarea acestora la supra¬ 
tensiuni. 

Figura 2.14 ilustrează forma curentului de magnetizare, pentru diferite 
valori ale curentului de sarcină. Se observă creşterea curentului de magneti¬ 
zare pe măsură-ce curentul de sarcină se apropie de zero. 

Deoarece fiecare jumătate din sursă este identică cu o sursă de tip 
„forward”, tensiunea maximă pe un tranzistor este : 

UcEmax = 2 f/j. (2.67) 

Curentul de colector maxim printr-un tranzistor este 

Ic = - + Im. ( 2 . 68 ) 

n 

Considerînd curentul de magnetizare <ţ 7 s /«, rezultă că 

Ic = - • (2-69) 

n 


Bazîndu-ne pe aceleaşi considerente ca cele prezentate în paragraful 
2.3, se poate scrie că: 



Fig. 2.14. Interacţiunea dintre curentul de magnetizare şi curentul de sarcină: a) curent de 
sarcină mare; b) curent de sarcină redus; c) fără curent de sarcină. 


3 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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Dacă în diagrama din figura 2.13 considerăm o asimetrie pronunţată 
în durata de conducţie a celor două tranzistoare şi anume, unul conduce 
0,8 T iar celălalt 0,2 T, pentru a. max = 0,8, curentul maxim printr-un tran¬ 
zistor este dat de relaţia 

(2.71) 

Deşi stabilizatorul în contratimp oferă avantajul creşterii puterii debi¬ 
tate pe circuitul de sarcină, el prezintă următoarele dezavantaje : 

— Datorită inductanţelor de dispersie ale transformatorului, tensiunea 
colector-emitor a tranzistoarelor poate depăşi dublul tensiunii de alimen¬ 
tare. Astfel, în cazul folosirii unei tensiuni £7» de 200—220 V, tensiunea 
maximă poate depăşi chiar 800 V [lj]. 

— Saturarea miezului feromagnetic. în prezent stabilizatoarele în 
comutaţie folosesc ca material feromagnetic feritele, care sînt larg utilizate 
datorită pierderilor de putere reduse cînd se lucrează la frecvenţe ce depă¬ 
şesc 20 kHz. Din păcate, feritele sînt susceptibile la saturări rapide datorită 
densităţii relativ reduse a fluxului magnetic, care de obicei este de 
3000 Gauss. Din acest motiv o polarizare în curent continuu a miezului 
conduce la saturarea rapidă a acestuia. Dacă caracteristicile tranzistoa¬ 
relor nu sînt apropiate la intrarea şi ieşirea din conducţie a acestora, apare 
o componentă continuă a curentului, care poate duce miezul însaturaţie. 
Saturarea miezului produce apariţia unor vîrfuri de curent de colector 
de valoare mare, I v , aşa cum este ilustra^ în figura 2.15. 

Creşterea de curent produce disipaţii de putere suplimentare pe tran¬ 
zistoare, care pot conduce la ambalări termice ale acestora şi în final tran- 
zistoarele se pot distruge. 

Fenomenele mai sus prezentate ar putea fi înlăturate dacă s-ar recurge 
la : 

— crearea unui întrefier în circuitul magnetic. Acest procedeu coaduce 
însă la mărirea inductanţelor de dispersie, fapt de necesită conectarea unor 
elemente de circuit care să limiteze supratensiunile ce'pot apare între 
colector şi emitor. 


1,6 P s 



UceiI 

2Ui f;- 

Ui 


CI 


I1 / 


t 


-tensiune produsâ de inductanţa 
de dispersie a primarului 


l\j - curent produs de saturarea 
transformatorului 


Fig, .15. Variaţia reală în timp a tensiunii şi curentului la un tranzistor din montajul în 

contratimp. 
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— folosirea unor circuite suplimentare pentru _ simetrizarea celor două 
secţiuni ale transformatorului. Această soluţie însă măreşte complexitatea 
şi costul sursei. 

Dezavantajele montajului în contratimp ar putea fi complet înlătu¬ 
rat dacă s-ar utiliza structura în semipunte sau punte. 

2.5.1. VARIANTE ALE SURSEI ÎN CONTRATIMP 

a) Sursă în comutaţie, în contratimpîn conexiune „semipunte” 

Soluţia constructivă de tip „semi-punte” (fig. 2.16) este foarte larg 
răspîndită în construcţia surselor de tensiune în comutaţie pentru că : 

— permite conectarea directă la reţeaua de 220 V fără transformator 
de separare; 

— oferă posibilitatea egalizării intervalelor de conducţie a tranzistoa- 
relor, chiar dacă caracteristicile lor diferă între ele. 

Un capăt al înfăşurării transformatorului este conectat la un punct 
cu potenţial creat de capacităţile C x şi C 2 .a cărei valoare este I7;/2,^iar 
celălalt capăt la punctul comun al tranzistoarelor Q 1 şi Q 2 . Cînd Q 1 con¬ 
duce, acesta ajunge la potenţialul pozitiv al sursei de alimentare, care în 
acest caz este formată din puntea redresoare compusă din diodele D y —D t . 
Cînd <2x se blochează şi intră în conducţie Q 2 , se schimbă sensul de cir¬ 
culaţie al curentului în primar, pentru ca acelaşi capăt al primarului, 
prin Q 2 , ajunge la potenţialul negativ al sursei de alimentare. Prin comanda 
alternativă a celor două tranzistoare, în primar se va obţine o tensiune 
alternativă în amplitudine de 155 V. Se observă că tensiunea de colector 
a tranzistoarelor nu poate depăşi valoarea tensiunii de la intrare. Dacă 
admitem pentru transformator un randament = 0,8 şi un factor de 
comandă a = 0,8, curentul de colector este dat de relaţia 

(2.72) 

u v 
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Al doilea scop urmărit este de a simetriza montajul în aşa fel încît 
să se evite saturarea miezului. Considerăm că cele două' tranzistoare nu 
sînt identice. Fie <2i tranzistorul care are un timp necesar blocării mai mare 
decît Q 2 . Figura 2.17, a arată că înaintea capacităţii C tensiunea alterna¬ 
tivă prezintă alternanţe a căror arii diferă funcţie de timpii de ieşire din 
saturaţie a celor două tranzistoare. Asimetria produsă în tensiune determină 
o componentă continuă care magnetizează permanent miezul, creind posi¬ 
bilitatea de saturare rapidă a acestuia. 

Prin introducerea condensatorului C 3 în serie cu înfăşurarea primară, 
polarizarea în curenţi continuu a miezului proporţională cu aria haşurată 
în fig. 2.17, a este înlăturată şi cele două semialternanţe ale tensiunii 
de ieşire prezintă arii egale. 

Analizînd schema de principiu din fi mra 2.16 constatăm că C 3 împre¬ 
ună cu inductanţa de filtraj constituie un circuit oscilant a cărui frecvenţă 
proprie de rezonanţă este dată de relaţia 


/o ' 


(2.73) 


unde L r este inductanţa filtrului reflectată în primar. 



Pig. 2.17. Explicativă pentru comportarea tranzistoarelor cind nu există condensatorul C 
(cazul a) şi cind este introdus condensatorul C (cazul b). 



Tinînd cont de numărul de spire n x şi n 2 din primar, respectiv secundar 

= (2.74) 

iar capacitatea de cuplare se exprimă astfel 

C =- - —-- . (2.75) 

(2rr • /o) 2 • (nJn^L [ ' 

Pentru ca încărcarea condensatorului să fie liniară, frecvenţa de rezo¬ 
nanţă trebuie să fie cu mult sub frecvenţa de comutare a tranzistoarelor. 
în practică acest deziderat se îndeplineşte dacă se consideră 

/o =0,25/, (2.76) 

unde / este frecvenţa de comutare a trazistoarelor. 

Diodele D 5 şi D 6 protejează tranzistoarele la tensiuni inverse maxime 
ca să depăşească limitele impuse şi totodată elimină vîrfurile de tensiune 
ce pot apare ca urmare a saturării miezului. Diodele trebuie să prezinte o 
tensiune colector-emitor maximă admisă de cel puţin două ori mai mare 
decît tensiunea colector-emitor maximă şi să aibă un timp de revenire 
foarte scurt. 


b) Sursă în comutaţie ,,în punte” 

Utilizînd topologia unei surse în comutaţie în conexiunea de semipunte, 
solicitările tranzistoarelor din punct de vedere al tensiunilor coîector-emi- 
tor maxime sînt mai reduse, în schimb, aşa după cum rezultă din relaţiile 
(2.71) şi (2.72) ce definesc curentul de colector maxim, acesta .este dublu 
faţă de montajul în contratimp. Astfel, la puteri mari, disipaţia de putere 
la tranzistoare este mare şi conexiunea în „semipunte” nu-şi găseşte apli¬ 
cabilitatea. 

Dezavantajul este înlăturat dacă se foloseşte montajul „în punte”' 
(fig. 2.18). . • a . 

în această configuraţie conduc simultan cîte două tranzistoare, cele 
aflate pe laturi opuse (Q ± şi Q i sau Q z şi Q 3 ). Tensiunea maximă pe tran¬ 
zistoare este egală cu U,-, iar curentul prin tranzistoare este pe jumătate 
faţă de sursa în montaj „semipunte”. 

Circuitele pentru comanda tranzistoarelor Q i şi Q 4 trebuie să fie izolate 
de cele pentru comanda tranzistoarelor Q 2 şi Q 3 . 

Considerînd un randament rj = 0,8 al transformatorului şi a max 0,8, 

curentul maxim printr-un tranzistor este 


Ic = 


C6 P s 
Ui 


(2.77) 


Un aspect important cu privire la alegerea condensatorului de cuplaj 
este legat de sarcina cu care se încarcă în timpul funcţionării. întrucît 
condensatorul se încarcă şi se descarcă în fiecare semiperioadă, tensiunea 
continuă care apare la bornele sale se adaugă sau se scade din tensiunea 
ce apare în înfăşurarea primară (77/2). 
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U, 



Fig. 2.18. Sursă de comutaţie în montaj ,,punte”. 


Tensiunea la care se încarcă se exprimă 

U c = — dt, (2.78) 

c 

unde : 

I este curentul mediu din primar ; 

C — capacitatea condensatorului; 

dt — intervalul de timp în care se încarcă condensatorul. 
Intervalul de timp în care condensatorul se încarcă se exprimă astfel: 

T 

dt = ~ OC t naxt 

iar (2.79) 

T = — . 

/ 

O valoare rezonabilă pentru tensiunea U c este cuprinsă între 10% 
şi 20 % din (f/,/2). Dacă U { j2 = 155 V, atunci 15 < U c < 30. în cazul 
în care tensiunea pe condensator depăşeşte aceste limite, capacitatea tre¬ 
buie recalculată cu relaţia 

C = I^~, (2.80) 

a u c 
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unde: 

I este curentul mediul din primar ; 

d t — intervalul de timp pentru încărcare ; 

ăU c — o valoare arbitrară cuprinsă între 15 şi 30 V. 


2.6. APLICAŢII 


A.2.1. Pentru sursa în montaj „semipunte” din figura 2.16 se cunosc : 

— frecvenţa de tact 30 kHz; 

— tensiunea de alimentare — 310 V; 

— puterea debitată 100 W ; 

— inductanţa de filtraj 20 pH; 

— raportul de transformare al transformatorului n = 10. 

Să se calculeze valoarea capacităţii de cuplaj în condiţiile unei supra- 
creşteri a curentului prin tranzistor cu 20%.. 

Rezolvare. Frecvenţa de rezonanţă a circuitului serie format din capa¬ 
citatea de cuplaj şi inductivitatea filtrului se alege 1/4 din frecvenţa de 
tact a sursei, adică: 

/o = 0,25 / = 0,25 • 30 = 7,5 kHz. 

Inductivitatea reflectată în primar rezultă din relaţia (2.74) 

L r - IO 2 • 20 • IO- 6 - 2 mH. 

Condensatorul se calculează din relaţia (2.75) 


4n 2 fg(NplN s )* ■ L 4 k 2 ■ (7,5 ■ IO 3 ) 3 •' 2 • IO -3 
Curentul de colector al unui tranzistor este : 


Ic 


3 • P 

Ui 


3 • 100 
310 


: 0,96 A. 


Admiţînd o creştere a curentului cu 20%, tranzistorul va fi străbătut 
de un curent 

20 

I c = 0,96 + —0,96 = 1,15 A. 

100 

Din relaţia (2.78) aflăm la ce tensiune va rămîne încărcat condensa¬ 
torul 

U e = • ă£ = —• di. 

C 0,2 . IO” 6 

Admiţînd un factor de umplere <x max = 0,8, intervalul de timp pentru 
încărcare este 

dt = j ■ ow = ^ ■ IO- 6 • 0,8 = 13,3 (j.s. 
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iar 


U, = 


1,15 • 13,3 • 10-« 
0,2 • IO" 6 


76,5 V. 


Tensiunea de 76,5 V este prea mare în raport cu tensiunea de ali¬ 
mentare f7j/2, de aceea este necesar să se aleagă o altă valoare pentru 
capacitatea de cuplaj. Admiţînd tensiunea maximă de încărcare de 30 V, 
condensatorul se poate recalcula din relaţia (2.80) 


_ T dt 1,15 • 13,3 • IO" 6 _ _ _ 

C = I -=-= 0,5 llF. 

d U r 30 


A.2.2. Să se determine curentul prin tranzistor şi diodă şi să se dimen¬ 
sioneze inductivitatea şi capacitatea din figura 2.9 cînd se cunosc urmă¬ 
toarele mărimi: U s = 5 V ; A u s = 100 mV vîrf la vîrf, I s mctx = 2, 5A ; 
Ui min = 9 V ; U,„ mx = 15 V; / = 25 kHz. 

Rezolvare. Curentul maxim pe care îl suportă tranzistorul este : 

I v = 2I s „ MX (U s IU imin + 1)'= 2 • 2,5 (5/9 + 1) = 7,8 A. 

Durata de conducţie a diodei este 


tr 


= 25,7 [îs. 


' f mal S U J U imi n+ 25 ■ 10 >( 5/9 + 1 ) 

Valoarea medie a curentului prin diodă este : 

Ţ __ t T) __ 78 ~ 25,7 • IO- 6 _ , 

T mei — ^“ — 2 ~ A A 


25 • 10* 


Inductanţa L are valoarea 


t D • u s __ 25,7 • IO- 8 • 5 
I v ~ 78 


16,47 [J.H. 


Valoarea minimă a capacităţii este 


C 


min 


* ^2 
2A«s 


7,8 • 25,7 • IO- 8 
2 • 0,1 


1000 pF. 


Condensatorul trebuie să aibă o rezistenţă proprie de valoare maximă : 
R c = = M. = 0,0128 O. 

A/„ 7,8 

A.2.3. Pentru surse de tip „forward” din figura 2.1 se cunosc următoa¬ 
rele date : 

— tensiunea de intrare = 200 V; 

— frecvenţa de tact / = 20 kHz ; 

— inductivitatea de filtraj L = 4 • 10~ 3 H; 

— raportul de transformare n = 1 ; 


40 




Fig. A.2.3. Diagrama curentului de sarcină. 


— valoarea maximă a pulsaţiilor curentului de sarcină I sP = 0,25 A; 

— curentul de sarcină î s = 5 A. 


Se cere : 

a) să se determine factorul de umplere a pentru care apare regimul 
de curent întrerupt; 

b) curentul de colector maxim, dacă inductanta primarului este L t = 
= 12 • IO- 3 H. 

Rezolvare. în figura A.2.3 s-au reprezentat distinct cele două situaţii 
în care poate funcţiona sursa : 

a) regim de curent neîntrerupt; 

b) regim .de curent întrerupt. 

Din forma de variaţie a curentului de sarcină (fig. A.2.3, a) rezultă 


îs — 2 (îs nlax A 1 5 min) — îs max î sp — î$ min “F" ^sp • 


Din figura A.2.3 se observă că valoarea minimă a curentului de sar¬ 
cină pentru care apare regimul pulsatoriu este 


Isp — 2 (îs max î $ min) , 


iar pe de altă parte 
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Dacă U, = 


Ui 


a, atunci 


Cu datele din enunţ avem : 

__ 2I sP ■ n • L _ 2 • 0,25 • 4 • 10“» 


a(l — a) 


sau 


Ui - T 200 • 5 • 10-5 

a 2 - a + 0,2 = 0, 


de unde a s 0,3, 
iar 


Ic max '— 


Ui 


200 


'-“-^ + a '£- r “ 5 + 0 ' 3 -*.lF 


5 . IO- 5 = 5,25 A. 


A.2.4. Pentru o sursă în comutaţie de tip „forward" fără transforma¬ 
tor de izolare se foloseşte un etaj de putere ca cel din figura A.2.4. Să se 
dimensioneze acest circuit ştiind că 

Ui = 20 V ; U, = 5 V; I s = 8 A; I s = 0,75 A, 

Rezolvare. Etajul Darlingţon trebuie să se satureze la un curent de sar¬ 
cină egal cu : 

L ~ l s + = 8 + = 8,35 A. 


Q2 



Fig. A.2.4. Etaj-de putere pentru sursa ,.forward” fără izolare. 
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Factorul de amplificare al etajului Darlington trebuie să fie suficient 
de mare pentru ca să nu depăşească curentul de colector maxim admis de 
curentul de ieşire al etajului de comandă. Fie acest curent I b = 100 mA. 
Din datele de catalog al tranzistoarelor Q 1 şi Q 2 găsim: 

A 21 e(< 3 ,) la I c de 1,2 A = 10, 
h 2U (pj la I c de 10 A = 10. 

Atunci: 


h + 


h 


A£, 

- 2; 


21 «(<?„) 


8,35 

100 


0,0835 A, 


iar 


Fi ^ 


: Ui 


UBEI - UCEQ3 20 - (0,8 + 0,7) 


0,083 


160 £1. 


Alegem o valoare standardizată R x = 200 £1. 

Rezistenţele J? 2 şi f? 3 permit descărcarea sarcinii acumulate în tranzis- 
toare cînd acestea sînt aduse în starea de blocare. Alegem valorile R 2 = 
= R 3 = 30 £1. 
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Capitolul 3 


TRANZISTOARE DE PUTERE FOLOSITE 
ÎN CONSTRUCŢIA surselor 
ÎN COMUTAŢIE 


3.1. INTRODUCERE 

în schema bloc a unei surse în comutaţie, figurile 1.3, 1.4, 1.5, ca ele¬ 
ment de comutaţie a fost figurat un întrerupător. Funcţia de întrerupător 
poate să o îndeplinească un tranzistor sau GTO. Cele mai răspîndite solu¬ 
ţii sînt acelea care conţin fie un tranzistor bipolar, fie tranzistor MOSFET. 

Parametrii de bază, care se au în vedere atunci cînd se proiectează 
o sursă în comutaţie cu tranzistor, se referă la tensiunea maximă pe care 
trebuie să o suporte, precum şi valoarea maximă admisă a curentului prin 
tranzistor. 

Aceşti parametri determină Ce tip de soluţie constructivă se adoptă 
pentru un anumit tip de consumator. Atunci cînd se proiectează o sursă 
iu comutaţie trebuie să se decidă, de asemenea, ce tip de tranzistor se poa¬ 
te folosi: tranzistor bipolar sau MOSFET. Fiecare soluţie prezintă avantaje 
şi dezavantaje. Tranzistoarele bipolare, în prezent, sînt mai ieftine, în timp 
ce tranzistoarele MOSFET oferă soluţii mai simple pentru comandă. De 
asemenea, frecvenţa limită pentru tranzistoarele MOSFET este superioară 
faţă de cea a unui tranzistor bipolar. 


3.2. TRANZISTORUL BIPOLAR, CA ELEMENT 
DE COMUTAŢIE 

9 

Tranzistorul bipolar, în cea mai simplă prezentare, poate fi considerat 
un dispozitiv electronic comandat în curent la care curentul de colector 
I c este funcţie de curentul injectat în bază I B , prin factorul de amplificare 

P 

p = Z c // B . (3.1) 
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Se cunosc două moduri de lucru j 
a tranzistorului bipolar, funcţie de 
zona în care se situează punctul 
de funcţionare în planul caracteristi¬ 
cilor Ic = /( U CE ) : în zona de satu¬ 
raţie şi în zona liniară (fig. 3.1). 

Examinînd caracteristicile tran¬ 
zistorului observăm că zona 'de satu¬ 
raţie prezintă interes atunci cînd tran¬ 
zistorul este folosit ca element de 
comutaţie. în această regiune, un 
curent de bază poate genera un curent 
de colector important, în timp ce 
tensiunea colector emitor rămîne re¬ 
dusă. 

în cazurile reale, cînd un anumit 
curent de bază este necesar pentru 


sctjrc'ie 



Fig. 3.1. Caracteristica I c = f {Uce) a unui 
tranzistor bipolar. 


---*- —v-v. pcilU U 

saturarea tranzistorului, un curent de sens opus este necesar pentru bloca¬ 
rea tranzistorului. Trecerea dintr-o stare în cealaltă a tranzistorului nu se 
face instantaneu, existînd întîrzieri generate de valoare şi caract-erul sarci¬ 


nii 


în cele ce urmează se analizează tranzistorul ca element de comutaţie 
pe sarcina rezistivă şi inductivă. 


a) cu sarcină rezistivă 

Figura 3.2 prezintă principalele forme de undă ce caracterizează aceas¬ 
tă situaţie. 

Din aceste forme de unde se definesc următoarele mărimi: 

— ti — timpul de întîrziere (delay time, t d ), definit ca intervalul de 
timp măsurat din momentul cînd se aplică impuls de curent de amplitudine 
Ibi în bază şi momentul cînd tensiunea de colector scade pînă la 90% din 
valoarea sa iniţială ; 

— t c — timpul de cădere, definit ca interval de timp în care tensiunea 
de colector se reduce de la 90% din valoare iniţială la 10% ; 

— t s — timpul de stocare, definit ca intervalul de timp măsurat din 
momentul cînd curentul de bază îşi schimbă polaritatea pînă cînd tensiunea 
U CE ajunge la 10% din tensiunea de alimentare; 

— t, — timpul de ridicare. Este intervalul în care tensiunea de co¬ 
lector creşte de la 10% pînă la 90% din valoare tensiunii de alimentare. 


b) cu sarcină inductivă 

Cînd sarcina din colectorul tranzistorului este o inductanţă, modul de 
variaţie al tensiunii U CE şi al curentului I c va fi diferit de cazul sarcinii 
rezistive. Întrucît curentul prin inductanţă nu poate creşte brusc, o dată 
cu aplicarea tensiunii de alimentare, înseamnă că timpii de intrare în con- 
ducţie, respectiv de blocare nu se pot defini ca în cazul sarcinii rezistive. 
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Fig. 3.2. Formele de undă 
pentru un tranzistor bipo¬ 
lar la comutaţie pe sarcină 
rezistivă. 


Aici trebuie definiţi separat timpii atît pentru tensiune cit şi pentru 
curent. în figura 3.3 s-au precizat timpul de ridicare al tensiunii 4,» şi tim¬ 
pul de cădere al curentului 4,«- 


3 .2.1. CIRCUITE PENTRUHMPIEDICAREA SATURĂRII 
TRANZITORULUI BIPOLAR 

Figura 3.2 arată că cel mai mare timp la comutarea unui tranzistor 
este timpul de stocare, t s . De aceea, pentru a spori viteza de comutaţie a 
tranzistorului, acest timp trebuie redus cit mai mult posibil. Se vor pre¬ 
zenta în continuare două procedee care ţin tranzistorul de comutaţie în 
afara zonei de saturaţie şi care reduc la maxim timpul t s . 

Figura 3.4, a redă circuitul de antisaturare, care se bazează pe utili¬ 
zarea unor diode conectate în circuitul de bază al tranzistorului. 

Atunci cînd tranzistorul este adus în conducţie, baza sa este la un po- 
tenţia Imai mic decît intrarea cu o valoare egală cu căderea de tensiune 
în sens direct pe diodele D 2 şi D 3 (2 • 0,6 V = 1,2 V). Din cauza diodei 
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Fig. 3.3. Formele de undă la comutaţia tranzistorului bipolar pe 
sarcină inductivă. 


D v colectorul este la un potenţial cu 0,6 V mai mic decît potenţialul punc¬ 
tului A. în acest fel colectorul tranzistorului va fi întotdeauna mai po¬ 
zitiv decît baza cu 0,6 V, .împiedicînd intrarea în saturaţie. Dacă tranzis¬ 
torul comuta la o frecvenţă de 20 kHz sau mai mare, diodele trebuie să fie 
rapide. Diodele D 2 şi D 3 pot fi din categoria diodelor cu tensiune inversă 
mica, dar dioda D 1 trebuie să prezinte o tensiune inversă maximă de cel 
puţin 2 U CE . în cazul în care sursa este fără transformator de separare faţă 
de reţeaua de curent alternativ cu tensiunea de 220 V, este indicat să se 
utilizeze o diodă D x cu tensiune inversă maximă de 800 V. Dioda D 4 se 




Fig. 3.4. Circuite pentru prevenirea saturării tranzistorului bipolar: a) cu diode; 

b) conexiune Darlington. 
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foloseşte pentru scurgerea curentului invers al bazei tranzistorului cînd aces¬ 
ta intră în regim de blocare, permiţând totodată descărcarea capacităţii 
joncţiunii emitor-bază. în acest fel se reduce timpul de stocare t s al tran¬ 
zistorului. 

Figura 3.4, b prezintă o conexiune Darlington a tranzistoarelor Q 1 
şi Q 2 , care funcţionează în principiu la fel ca circuitul din figura 3.4, a. 
Tranzistorul are rolul de a împiedica saturarea lui Q 2 şi totodată de a se 
bloca înaintea lui Q 2 . Dioda D 1 asigură scurgerea curentului de bază a 
tranzistorului Q 2 cînd acesta se blochează. 

Rezistenţele R 1 şi f? 2 , de valori mici, trebuie să asigure curenţii nece¬ 
sari celor două tranzistoare. 

Această conexiune poate fi realizată cu componente discrete, precum 
şi sub formă de circuit integrat. 


3.2.2. TEHNICI DE COMANDĂ A TRANZISTOARELOR BIPOLARE 

DE PUTERE 

în paragrafele anterioare au fost examinate cîteva aspecte care apar 
în funcţionarea unui tranzistor de putere în regim de comutaţie. Este evi¬ 
dent că pentru a reduce pierderile de putere la saturaţie, este necesară o 
valoare adecvată a curentului de bază Z B1 injectat în tranzistor, în timp ce 
pentru a reduce timpul de stocare, t„ este nevoie de a extrage un curent 
de bază I s2 cît mai mare. Dar creşterea curentului I B2 presupune creşterea 
tensiunii U BE a tranzistorului. Creşterea' tensiunii inverse a joncţiunii bază- 
emitor peste o anumită valoare duce la străpungerea acesteia. Datele de 
catalog al tranzistoarelor folosite în mod curent arată că tensiunea inversă 
maximă a joncţiunii emitor-bază este cuprinsă între —2 V şi —5 V. 

Un circuit des folosit la comanda tranzistorului de putere este cel ară¬ 
tat în figura 3.5. El funcţionează astfel., Pentru semialternanţa pozitivă a 
tensiunii secundare, u s , se stabileşte un curent de bază I Bl pentru tranzis¬ 
torul Q v care aduce acest tranzistor în saturaţie. Rezistenţa R x limitează 
acest curent. 

Curentul de bază I B1 , funcţie de factorul de amplificare al tranzistoru¬ 
lui determină un curent de colector 7 Cl . în aceeaşi semialternanţă are loc 
încărcarea condensatorului C cu polaritatea indicată în figura 3.5. Tensiu¬ 
nea pe condensator este dată de relaţia: 

U c = U smax - U BE - U D , (3.2) 

unde : U smax este aplitudinea tensiunii din secundarul transformatoru¬ 

lui ; 

— U BE — tensiunea bază-emitor a tranzistorului T 1 ; 

— U D — căderea de tensiune pe dioda D. 

Cînd tensiunea u s din secundar trece prin zero, capacitatea rămîne 
încărcată cu polaritatea arătată mai sus şi va polariza direct circuitul de 
bază al tranzistorului Q 2 , aducîndu-1 în conducţie. Prin intrarea sa în conduc- 


48 




Fig. 3.5. Circuit pentru comanda tranzistorului de putere: a) schema electronică; b) formele 

de undă. 


ţie, baza lui ajunge la un potenţial negativ. Tensiunea de condensator 
va genera un curent de bază invers I. B2 important. Valoarea acestui curent 
este determinată de tensiunea cu care s-a încărcat condensatorul, caracte¬ 
risticile celor două tranzistoare şi rezistenţele aflate în acel moment în cir¬ 
cuitul de descărcare. 

Un alt circuit de comandă utilizat în sursele de comutaţie este cel pre¬ 
zentat în figura 3.6. 

Cînd tranzistorul Q i este adus în conducţie, tensiunea de alimentare 
E x se regăseşte la bornele înfăşurării primare ale transformatorului T,. 
Întrucît înfăşurarea secundară are acelaşi sens de bobinare ca şi înfăşurarea 
primară, tensiunea indusă u 2 va avea aceeaşi polaritate ca cea din primar. 
Tranzistorul Q 2 intră în conducţie, curentul său de bază fiind limitat la o 
valoare I B1 de către rezistenţa R 1 . 

Cînd tranzistorul Q t se blochează, energia înmagazinată în transforma¬ 
tor este cedată sursei de alimentare E 1 prin intermediul celei de a treia în¬ 
făşurări şi a diodei D. Cum sensul de înfăşurare al acesteia este opus faţă 
de sensul celorlalte două înfăşurări, o tensiune de polaritate opusă, de am¬ 
plitudine U 2 , apare în secundarul transformatorului. Această tensiune de- 


4 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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Fig. 3.6. Circuit de comandă cu recuperare de energie: a) schema electronică; 

b) formele de undă. 


termină polarizarea inversă a joncţiunii bază-emitor a tranzistorului Q 2 
şi stabileşte un curent invers de bază, cu amplitudinea I B2 - 

ba proiectarea transformatorului se alege un raport de transformare 
astfel încît tensiunea inversă care polarizează joncţiunea emitor-bază a 
tranzistorului Q 2 să nu depăşească valoarea indicată în catalog pentru ti¬ 
pul de tranzistor folosit. Este recomandabil ca înfăşurarea primară şi se¬ 
cundară să fie realizată prin bobinare simultană (bifilar) pentru a reduce 
inductivităţile parazite şi prin urmare, pentru a diminua amplitudinea vîr- 
furilor de ţensiune ce apar la comutare. 

Un circuit de comandă foarte simplu şi eficient este prezentat în fi¬ 
gura 3.7. Dacă în primarul transformatorului apare un impuls de tensiune 
U j, în secundar se induce o tensiune de aceeaşi polaritate, datorită faptului 
că s-a folosit acelaşi sens de înfăşurare. Tranzistorul Q este adus în conducţie 
şi pe durata acestui impuls condensatorul se încarcă cu polaritatea indicată 
în figură. Tensiunea pe condensator ajunge la aproximativ 2V, datorită 
căderilor de tensiune de pe cele 3 diode D 1 , D 2 , D z . în locul lor poate fi 
pusă o singură diodă stabilizatoare, a cărei tensiune de deschidere să fie 
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Fig. 3.7. Circuit de comandă la care blocarea tranzistorului se asigură de către tensiunea 

condensatorului. 


în jurul valorii menţionate mai sus. Cînd tensiunea în primarul transforma¬ 
torului trece prin zero, se anulează tensiunea şi în secundar. Tensiunea de 
pe condensator va polariza invers joncţiunea emitor-bază a tranzistorulu 
şi va determina un curent invers de baza, de amplitudine I B2 , care aduce 
î n starea de blocare tranzistorul şi reduce timpul de stocare ■ al acestuia. 

Datorită simplităţii acestei soluţii se poate folosi cuplarea directă în¬ 
tre cele două etaje, aşa cum rezultă din figura 3.8. 

Prin intermediul repetoarelor constituite din tranzistoarele Q x şi Q 2 
se asigură intrarea şi ieşirea din conducţie a tranzistorului de putere Q. 
Cînd se deschide Q x este adus în conducţie şi tranzistorul Q, iar capacitatea 
se încarcă cu polaritatea din figură 
a tensiunea furnizată de dioda 


ltabilizatoare DZ (de ex. 3,7 V). 

Se asigură astfel curentul I B1 
necesar intrării în conducţie a 
tranzistorului Q. 

Prin aducerea în conducţie a 
tranzistorului Q 2 condensatorul po¬ 
larizează invers joncţiunea emitor- 
bază a tranzistorului Q şi acesta se 
va bloca. Valoarea maximă I B2 a 
curentului invers depinde de ten¬ 
siunea de pe condensator şi impe- 
danţa circuitului de descărcare. 

în paragraful anterior au fost 
prezentate două soluţii pentru 
împiedicarea intrării în saturaţie 
a tranzistorului de putere. Prin uti- 


*Ei 



lizarea unor diode în circuitul de 


bază ca cele din figura 3.4, se poa¬ 
te obţine un circuit de comandă 


Fig.. 3.8. Utilizarea unei diode Zener şi a unui 
condensator pentru comanda tranzistorului de 
putere. 
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Pig. 3.9. Circuit de comandă complex pentru un tranzistor de putere. 


a tranzistorului care să împiedice saturarea şi totodată să reducă 
timpul de stocare t s la minim. Topologia circuitului este prezentată în 
figura 3.9. 


3.2 3. COMANDA TRANZISTOARELOR HIPOLARE DE PUTERE 
CU CURENT DE BAZĂ VARIABIL 

Metoda de comandă în bază a tranzistoarelor de putere din componen¬ 
ţa unei surse în comutaţie cu curent de bază variabil este foarte des întîl- 
nită atunci cînd se proiectează surse fără transformator de separare faţă 
de reţeaua de alimentare. 

Avantajele metodei faţă de comanda în bază cu curent constant cons¬ 
tau în următoarele. 

Curentul de bază constant trebuie să fie suficient de mare pentru a 
asigura curentul de colector necesar atunci cînd sursa lucrează la curent 
de sarcină maxim. Dacă, însă, curentul de colector scade, atunci tranzis¬ 
torul rămîne totuşi comandat cu un curent de bază mult mai mare decît 
cel necesar. Vor rezulta timpi de stocare şi de cădere mari şi, prin urmare, 
apar dificultăţi la blocarea tranzistorului. Dacă valoarea curentului de bază 
care se aplică poate fi corelată cu valoarea curentului de colector solicitată 
de circuitul de sarcină, comportarea tranzistorului la comutaţie se îmbu¬ 
nătăţeşte. 

Generarea unui curent de bază proporţional cu curentul de colector 
atrage după sine şi dimensionarea mai judicioasă a circuitelor care formează 
impulsurile de comandă. 

în intervalul de timp cît tranzistorul de putere este adus în conducţie 
este necesar ca în circuitul de bază să se aplice o tensiune care să fie propor- 
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ţională cu curentul de colector. Acest lu¬ 
cru poate fi realizat cu un transformator 
de curent (fig. 3.10). 

Transformatorul este necesar numai 
pentru a produce un impuls de curent 
care să iniţieze intrarea în conducţie, res¬ 
pectiv blocarea tranzistorului. Amplitudi¬ 
nea impulsurilor poate fi obţinută uşor prin 
alegerea corespunzătoare a numărului de 
spire din înfăşurările a, b, c ale transfor¬ 
matorului. 

în figura 3.10, <2i este tranzistorul de 
comandă, iar Q 2 este tranzistorul de putere. 

Cînd este în stare de conducţie, Q 2 este 
blocat. Curentul I al din înfăşurarea a, a 
transformatorului T v în regim stabilizat 
ajunge la valoarea impusă de sursa E x şi 
rezistenţa de limitare R v Condensatorul 
C\ este descărcat iar, tensiunele induse 
în înfăşurări sînt nule. 

Prin blocarea tranzistorului Q u curentul I al începe să scadă. Energia 
înmagazinată în transformator determină inducerea unor tensiuni în în¬ 
făşurările transformatorului cu polaritatea pozitivă la capetele marcate 
prin puncte. Curentul I al înmulţit cu raportul de transformare NJN b de¬ 
termină impulsul de curent I bl pentru deschiderea tranzistorului de putere. 
Ca urmare se stabileşte curentul de colector I c2 , prin înfăşurarea c a 
transformatorului care are ca efect inducerea unei tensiuni în circuitul de 
bază. Tensiunea indusă determină creşterea suplimentară a 1 curentului de 
bază a tranzistorului Q 2 , pînă cînd tranzistorul a intrat complet în conducţie. 
Curentul de bază indus de către I C2 depinde de valoarea lui J C2 şi de rapor¬ 
tul de transformare N b IN c . 

în timp ce tranzistorul Q 2 este deschis, iar Q 1 blocat, condensatorul 
C x se încarcă prin R r de la sursa de tensiune +E X . Ea sfîrşitul perioadei 
de conducţie a tranzistorului Q 2 , tranzistorul Q 1 este adus în conducţie din 
nou, iar tensiunea de pe condensator se aplică înfăşurării a a transformato¬ 
rului deterniinînd apariţia unui vîrf de tensiune negativ în baza lui Q 2 . 
Curentul I b2 , necesar pentru blocarea tranzistorului Q 2 , poate avea o ampli¬ 
tudine suficient de mare pentru a rezulta un timp de blocare foarte scurt. 

Ea Sfîrşitul perioadei de blocare curentul revine la valoarea iniţială, 
iar procesele se pot repeta. Dioda D x protejează tranzistorul T x la supra¬ 
tensiuni periculoase. 

Prin utilizarea unui astfel de procedeu se pot obţine surse în comutaţie 
cu tranzistoare bipolare care pot lucra pînă la frecvenţe de 50 kHz cu ran¬ 
damente foarte bun. 

O atenţie specială trebuie acordată alegerii condensatorului, C v El 
trebuie să se încarce în intervalul de timp cît -tranzistorul Q 2 este deschis, 


TE t 




Fig. 3.10. Circuit pentru comanda 
proporţională în bază a tranzistoru¬ 
lui de putere. 
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Fig. 3.11. Variantă îmbunătăţită a comenzii 
proporţionale a tranzistorului de putere. 



Pig. 3.12. Formele de undă pentru 
figura 3.1i. 


iar constanta de timp R 1 C 1 este, în 
general,’ mică pentru a permite 
comutarea întregului ansamblu la 
o frecvenţă de aproximativ 50 kHz. 

Pentru a rezolva acest impedi¬ 
ment, trebuie, folosit un circuit de 
reîncărcare rapidă a condensato¬ 
rului. în figura 3.11 este prezenta¬ 
tă o astfel de soluţie. în timpul cît 
Q 2 este în conducţie, iar Q 1 este 
blocat, curentul prin R x multipli¬ 
cat cu factorul de amplificare al 
tranzistorului Q 3 reduce foarte mult 
timpul de încărcare al capacităţii 
C 1 . Cînd tranzistorul Q± este adus 
în conducţie, condensatorul se des¬ 
carcă prin D 2 , joncţiunea emitor- 
bază a tranzistorului Q z este pola¬ 
rizată invers, menţinîndu-1 blocat 
pe durata cînd şi tranzistorul de 
putere Q 2 este blocat. Principalele 
forme de undă aferente figurii 3.11 
sînt prezentate în figura 3.12. 

Dimensionarea circuitului de 
comandă proporţională [13] 

Pentru dimensionare sînt ne¬ 
cesare următoarele date primare : 

I bl — curentul de bază ini¬ 
ţial pentru intrarea 
în conducţie a tran¬ 
zistorului Q 2 ; 

I b2 — curentul de bază 

pentru scoaterea din 
conducţie a tranzis¬ 
torului la curent de 
colector maxim; 

J c — curentul de colector 

maxim; 

t 2 — timpul de blocare a 

tranzistorului Q 2 

E 1 — tensiunea de alimen¬ 

tare a tranzistoru¬ 
lui <2 3 ; 

f — frecvenţa de lucru 

a sursei ; 
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Ube 2 ~ tensiunea inversă maximă admisă de joncţiunea emitor-ba- 
ză la curentul de colector maxim. 

între numărul de spire al înfăşurărilor b şi c ale transformatorului de 
comandă şi curenţii ce le parcurg există relaţia 

N t ■ h = N c ■ I c . (3.3) 


Raportul de transformare corespunzător înfăşurării primare a şi înfă¬ 
şurării de comandă b se stabileşte în funcţie de tensiunile ce apar la bornele 
acestor înfăşurări! Atunci cînd se dă comanda de blocare a tranzistorului 
Qo, avem: 


N a E 1 
N b ~ U BE2 ■ 


(3.4) 


Dacă considerăm şi căderile de tensiune pe tranzistorul Q 1 aflat la sa¬ 
turaţie şi pe dioda D 2 , aproximativ 1 V, relaţia de mai sus se poate scrie : 


N a _ Et- l 
Nb V be2 


(3-5) 


Cînd tranzistorul Q 1 este blocat, curentul din primar 1 aX , raportat la 
înfăşurarea secundară, produce curentul I bl necesar aducerii în conducţie 
a tranzistorului Q 2 

hi = 4 • ^ • (3.6) 

Na 

Valoarea rezistenţei R v necesară pentru asigurarea acestui curent, se 
determină din relaţia : 

(3.7) 

al 


în momentul cînd tranzistorul Q x este adus în conducţie, curentul 
care se stabileşte în primar este dat de rezistenţa R v la care se adaugă cu¬ 
renţii reflectaţi din înfăşurările b si c, adică 

t / / t ' 


Ia 2 = Ial + I b2 * ^ + L * ^ ■ 


N a 


Na 


(3.8) 


Valoarea capacităţii C x rezultă din condiţia ca energia înmagazinată 
de la sursa E x să fie cedată circuitului primar al transformatorului în inter¬ 
valul de timp cît tranzistorul Q 2 trebuie să fie blocat 

W = j C 1 (E 1 - l)^ = (E t - 1) • I a2 ■ t 2 


Cr 


2 1 , 


Ei - 1 


(3.9) 


unde t z este timpul cît Q 2 va sta blocat. 
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întrucât înfăşurarea c are un număr mic de spire, de obicei 2 — 4 spire,, 
numărul de spire pentru înfăşurările a şi b, conform relaţiilor (3.3) şi (3.4) 
este un multiplu întreg a lui N c . Dacă, spre exemplu, A r a /A T C este 25, în pri¬ 
mar putem avea 50, 100, 150 sau 200 spire. 

La proiectarea transformatorului T r din figura 3.10 trebuie avute în 
vedere următoarele considerente : 

a) Pentru a aduce în conducţie tranzistorul Q 2 este necesar un curent 
de bază care, însă, va scădea în timp dacă inductanţa primarului nu este 
corect calculată. Inductanţa trebuie să fie astfel aleasă încît curentul I al> 
dat de ecuaţia (3,6), să nu se anuleze pentru cea mai mare valoare a timpu¬ 
lui de conducţie a tranzistorului T 2 (de obicei pentru, o jumătate de perioa¬ 
dă, adică 1/2 /). 

b) Dacă sursa lucrează în condiţiile în care curentul de sarcină este 
redus, pe condensatorul C-, este necesară o cantitate de sarcină redusă pen¬ 
tru blocarea tranzistorului Q 2 . Cum, în mod uzual, condensatorul ajtrnge 
încărcat cu tensiunea de alimentare E i, excesul de sarcină de pe condensa¬ 
tor va determina creşterea energiei înmagazinate în transformator. Pen¬ 
tru a preîntâmpina acest fenomen, înfăşurarea de comandă trebuie astfel 
dimensionată încît.să rezulte saturarea miezului la un curent cu puţin mai 
mare decît I ttl . 

în figura 3.13 s-a reprezentat caracteristica B = f(H) a miezului trans¬ 
formatorului, unde pe verticală inducţia B, înmulţită cu secţiunea miezu¬ 
lui A e şi cu numărul de spire N ai reprezintă de fapt j U a ■ d t, iar pe orizon-. 
tală s-a înscris curentul de magnetizare. 

Punctul de funcţionare pe caracteristica de magnetizare, corespunză¬ 
tor condiţiilor cele mai grele de lucru (temperatura de 100°C), se va alege 
în cazul caracteristicii de magnetizare astfel încît să depăşească coordona¬ 
tele sale, pe orizontală, cu puţin curentul I a i, iar pe verticală valoarea co¬ 
respunzătoare tensiunii 



U, 


be 


aai . _L 
nJ ' 2/' 


Pentru o anumită valoare a inducţiei 
B corespunzătoare unui punct pe caracte¬ 
ristica de magnetizare în apropierea regiu¬ 
nii de saturaţie, la temperatura maxima de 
lucru şi pentru secţiunea A e a miezului 
ales, din relaţia , 


U t 


NjN b 


2 f- 


B ■ A e ■ N a (3.10) 


se calculează numărul de spire al înfăşură¬ 
rii b. Din relaţia (3.4) rezultă apoi numărul 
de spire al primarului. 
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Pentru determinarea lungimii medii a liniei de cîmp se foloseşte le¬ 
gea circuitului magnetic, scrisă în cazul de faţă astfel 


I.i = H ■ l, 


(3.11) 


unde H reprezintă intensitatea cîmpului magnetic corespunzătorae induc¬ 
ţiei B folosite mai sus. 

Notînd cu l, lungimea calculată cu relaţia (3.11), se compară această 
valoare cu valoarea l e corespunzătoare miezului feromagnetic avut la dis¬ 
poziţie. Dacă l, este cu mult mai mare decît l c , trebuie ales un alt miez cu 
dimensiuni mai reduse sau să se crească numărul de spire N a , dacă este per¬ 
mis. Dacă nu se procedează în acest mod, punctul de funcţionare pe carac¬ 
teristica de magnetizare nu se va deplasa suficient de aproape de zona de 
saturare, iar valorile B şi H vor fi prea mici pentru a preveni scăderea cu¬ 
rentului prin înfăşurarea primară în intervalul de timp cît tranzistorul 
Q. este blocat. 

Dacă lungimea l e este mai mică decît lungimea calculată l c , miezul 
va fi puternic saturat, el nu va putea înmagazina energie pentru a asigura 
valoarea Ib\ cerută de tranzistorul Q 2 . Se poate lua, astfel, un miez cu di¬ 
mensiuni mai mari, sau se realizează un întrefier, de lungime /*, care să 
■satisfacă relaţia 

/ = (/.+ p/<), unde p = B/H. (3.12) 


Comanda a două tranzistoare de putere 

De foarte multe ori se utilizează două tranzistoare de putere, conec¬ 
tate în serie, cu scopul de a înjumătăţi tensiunea maximă care apare pe 
unul din tranzistoare. în mod curent, cele două tranzistoare trebuie coman¬ 
date simultan de la aceeaşi sursă de impulsuri, cerinţă ce este îndeplinită 
■dacă transformatorul se 


prevede, în secundar, cu 
două înfăşurări identice, 
în acest caz raportul N b /N c 
trebuie să fie înjumătăţit, 
iar NJN b dublat faţă de 
valorile găsite în relaţiile 
(3.3) şi (3.4), deoarece cu¬ 
rentul total de comandă 
în bază este dublu faţă de 
cazul cînd avem un singur 
tranzistor. 

Aşa după cum rezultă 
dm figura-3.14, este nece¬ 
sar să se introducă o mică 
rezistenţă în serie cu circu¬ 
itul de bază al tranzistoa- 
relor pentru egalizarea cu¬ 
renţilor de bază. Se alege, 
de obicei, o astfel de rezis¬ 
tenţă incit pe ea să rezulte 
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o cădere de tensiune de aproximativ 0,5 V la curentul de bază 
maxim I b ce trebuie asigurat. Valoarea rezistenţei nu trebuie să afecteze 
relaţia de calcul a numărului de spire a transformatorului (relaţia 3.10). 
Pentru intervalul de timp cît tranzistoarele Q 4 şi Q 2 sînt blocate, sînt nece¬ 
sare diodele D i şi' D 3 . Căderile de tensiune pe diode trebuie luate în consi¬ 
deraţie şi în relaţia (3.5) cînd se cere o anumită tensiune de bază, U BE2 , 
pentru blocarea tranzistoarelor. 

Dacă circuitul de comandă este localizat în secţiunea de la ieşirea sur¬ 
sei, trebuie luate măsuri speciale de izolare a înfăşurărilor transformatoru¬ 
lui, datorită diferenţelor de potenţial ce apar între acestea. Se recomandă 
folosirea unor straturi de' hîrtie izolatoare care să reziste la o diferenţă de 
potenţial de circa 3000 V. Dar prin utilizarea unor astfel de izolaţii cresc 
inductanţele şi capacităţile parazite ale transformatorului, fapt ce poate 
genera apariţia în procesul de comutaţie a unor vîrfuri de tensiune apre¬ 
ciabile. Se impune limitarea vîrfurilor cu circuite de limitare suplimentare. 


3 2.4. LIMITĂRI ÎN FUNCŢIONAREA TRANZISTORULUI DE 

PUTERE 


3.2.4.1. STRĂPUNGEREA SECUNDARĂ 


Comportarea tranzistorului de putere într-o sursă de comutaţie deţi¬ 
ne un rol important, performanţele sursei fiind puternic influenţate de 
modul de lucru al tranzistorului ce îndeplineşte funcţia de comutator. Exa- 
minînd datele de catalog ale firmelor producătoare de tranzistoare, se ob¬ 
servă că principalele limitări care apar în funcţionarea tranzistorului sînt 
legate de valorile maxime permise ale curentului, tensiunii, puterii disipate, 
şi ca o consecinţă a acestora, a temperaturii maxime de lucru. Materialele 
folosite în procesul de fabricaţie al tranzistorului de putere şi tehnologia 
de realizare constituie, de asemenea, cauze care pot limita performanţele 
tranzistorului. Efectul temperaturii mari asupra materialelor semiconduc¬ 
toare folosite în tranzistorul considerat produs finit poate perturba;şi mo¬ 
difica esenţial funcţionarea acestuia. Da temperaturi mari, unele materiale 
se pot topi şi chiar disocia. Dacă rezistenţa termică dintre joncţiune şi me¬ 
diul ambiant creşte dintr-o cauză oarecare, durata de viaţă a tranzistorului 
scade. 

Temperatura maximă la care un tran : stor poate lucra, şi-în consecin¬ 
ţă puterea maximă care poate fi disipat., in mediul înconjurător poate fi 
exprimată cu relaţia [11] : 


unde : 


T — p 

M mn.x —‘ tc 


T, 


T„ 


(3.13) 


tot ■ max 

T ■ 

x o Max 

Ta 

Rtj-a 


reprezintă puterea maximă disipată de tranzistor; 

— temperatura maximă din joncţiune ; 

— temperatura mediului ambiant; 

— rezistenţa termică joncţiune-mediu ambiant. 
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Relaţia (3.13) este valabilă în condiţiile cînd tranzistorul este alimentat 
cu curent continuu. Ra o funcţionare în regim intermitent, acestei relaţii 
i se aduc corecţii. 

Cînd tranzistorul funcţionează la un curent de colector, I c , de valoare 
redusă, astfel ca I c ■ U C e M Ptct-max şi cu tensiune Ube apropiată de zero, 
dacă Uce creşte progresiv, se observă la un moment dat o creştere accentua¬ 
tă a curentului I c . Datorită creşterii densităţii de curent, în anumite zone 
ale tranzistorului apar încălziri locale excesive, care modifică distribuţia 
curenţilor în joncţiuni şi care au ca efect final topirea semiconductorului, 
în figura 3.15 se arată familia de curbe I c = /( U CE ) în care se marchează 
locul de la care se declanşează procesul de străpungere secundară (second 
break down), precum şi limitele pentru puteri disipate maxime corespunză¬ 
toare celor trei regiuni distincte de funcţionare : curent continuu, curent 
pulsatoriu, impuls de curent singular. Străpungerea secundară este carac¬ 
terizată prin scăderea tensiunii colector-emitor pe măsură ce curentul de 
colector creşte. 



i 

arcuitul de baza 
deschis 


Fig. 3.15. Familia de caracteristici I c = f(U CE ) la străpungerea secundară. 
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^£B 

ATj- Q «16°C 



Ie 


Fig. 3.16. Rezistenta de intrare a tranzistorului devine negativă cind AT a = 16 ; C. 

Fenomene termice cu efect distructiv pot apare şi în cazul cind joncţiu¬ 
nea emitor-bază este polarizată direct. Se poate arăta că [14] prin creşte¬ 
rea tensiunii colector-emitor, asociată cu creşterea temperaturii dintre jonc¬ 
ţiuni şi capsulă, se poate ajunge la fenomenul de străpungere- secundară. 
Astfel, dacă în circuitul bază-emitor al unui tranzistor nu este conectată nici 
o rezistenţă, la o anumită valoare a curentului de emitor, rezistenţa joncţi¬ 
unii emitor-bază devine negativă. Fenomenul apare dacă diferenţa de tem¬ 
peratură dintre joncţiuni şi capsulă depăşeşte 16 C C [14]. 

Să considerăm modelul unui tranzistor de putere ca fiind format in¬ 
tr-un. număr de tranzistoare elementare conectate în paralel, la care nu exis¬ 
tă legată în bază sau emitor nici o rezistenţă (fig. 3.17). Presupunem, de 
asemenea, că tranzistoarele sînt izolate electric între ele. Dacă modelul este 
alimentat cu o tensiune Uce constantă, iar tensiunea L b f. creşte progresiv, 
are loc o creştere corespunzătoare a curenţilor de colector şi a diferenţei de 
temperatură dintre joncţiune şi mediu ambiant. Tranzistoarele elementare 
nu pot avea caracteristici electrice identice şi nici comportare termică iden¬ 
tică, şi, prin urmare, unul din tranzistoare va ajunge să se încălzească mai 
mult şi va atinge mai repede valoarea critică a temperaturii Tj- a . Rezisten¬ 
ţa de intrare a acestuia va devia un curent de bază tot mai mare.Tempera¬ 
tura va creşte rapid atrăgînd după sine scurtcircuitarea joncţiunii dintre 
colector emitor. 

Din cele prezentate rezultă că fenomenul de străpungere poate să apa¬ 
ră atît la polarizare directă cît şi la polarizare inversă a joncţiunii emitor- 
bază a tranzistorului. în funcţie de situaţia concretă legată de limitele de 



Fig. 3.17. Un model al tranzistorului de putere. 
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variaţie a tensiunii U CE faţă de U CEOmaXl poate să se instaleze sau nu proce¬ 
sul de străpungere al tranzistorului. în lucrări ca [10, 14Q se prezintă me¬ 
tode pentru determinarea zonei de funcţionare sigură (safety area) a tran¬ 
zistorului de putere cînd acesta funcţionează cu un curent constant. 

O metodă simplă de determinare a zonei de funcţionare sigură, fără 
să se ajungă la fenomenul de străpungere secundară, are la bază următoa¬ 
rea observaţie. 

Creşterea locală a densităţii de curent este întotdeauna însoţită de creş¬ 
terea temperaturii joncţiunii. O dată cu creşterea temperaturii are jloc scă¬ 
derea tensiunii U BE . Pe măsură ce temperatura creşte, se măreşte şi rezis¬ 
tenţa termică dintre joncţiune şi capsulă, R c Dar creşterea de tempera¬ 
tură are loc mult mai rapid în comparaţie cu disipaţia de putere în me¬ 
diul înconjurător, fapt ce poate conduce în final ia deteriorarea irever¬ 
sibilă a tranzistorului. 

înseamnă că o posibilitate de a aprecia apariţia fenomenului de stră¬ 
pungere secundară constă în a sesiza momentul dnd rezistenţa termică 
creşte peste o anumită limită. Creşterea rezistenţei peste limita maximă, 
este întotdeauna asociată cu scăderea tensiunii U B e- Putem spune'că în 
momentul în care această tensiune începe să scadă, rezistenţa termică este 
la limita maximă.- 

în figura 3.18 se exemplifică modul de determinare a temperaturii ma¬ 
xime din reprezentarea ATj-_ c = f{I c ). 

O astfel de diagramă este valabilă pentru un regim de funcţionare al 
tranzistorului cînd curentul de colector este neîntrerupt. 

în cazul cînd tranzistorul este în comutaţie, determinarea corectă a 
temperaturii maxime dezvoltate în tranzistor nu mai poate utiliza diagrame 
ca cele din figura 3.18. 

Dacă capacitatea termica a tranzistorului o considerăm analoagă cu 
o reactanţă termică, atunci caracteristicile de tranŞfer termic al tranzistoru¬ 
lui se schimbă şi în locul rezistenţei termice putem considera „impedan- 



61 





Fig. 3.19. Familia de curbe ATj_ c — f{I c ) î n regim de impuls. 


ţa termică”, dintre joncţiune şi mediul ambiant Z t -j- a ■ în figura 3.19 se 
prezintă o familie de caracteristici A Tj- C = f(I c ), unde parametru est du¬ 
rata impulsului de putere, t p , aplicat tranzistorului. 

3.2.4.2. REGIMUL TERMIC AL TRANZISTORULUI DE PUTERE 
LA FUNCŢIONAREA ÎN REGIM DE IMPULS 

Da un tranzistor în regim de comutaţie, mărimile 1 0 şi P f devin depen¬ 
dente de durata de conducţie a tranzistorului şi de frecvenţa de lucru. 
Este uşor de apreciat că dacă la t = t x (fig. 3.20) se aplică unui tranzistor 
un impuls de putere, el va începe să se încălzească, iar temperatura dezvol¬ 
tată în joncţiune va ajunge la o valoare constantă, dacă între procesul de 
generare a căldurii şi cel de evacuare se ajunge la un echilibru. 

Condiţia de regim stabilizat va fi îndeplinită delmodul în care rezis¬ 
tenţele termice asociate tranzistorului preiau energia degajată. 

Cînd la t = t z (fig. 3.20, b) tranzistorul se blochează, începe procesul 
de răcire. Dacă disipaţia de putere încetează înainte de a se ajunge la 



Fig. 3.20. a) Variaţia temperaturii în tranzistor la conectare; b) la deconectare; c) la funcţio¬ 
nare intermitentă.. 
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regimul termic stabilizat (fig. 
3.20, c), temperatura dezvoltată 
în tranzistor va fi mai mică 
pentru acelaşi nivel de putere, 
faţă de regimul stabilizat. 

Dacă tranzistorul este rea¬ 
dus în conducţie înainte ca el 
să se fi răcit complet ca urmare 
a unei stări de conducţie ante¬ 
rioare, temperatura dezvoltată 
va creşte progresiv, existînd pe¬ 
ricolul ca după un anumit nu¬ 
măr de conectări şi deconectări 
să se ajungă la un proces ter¬ 
mic în avalanşă. în urma unui 
astfel de proces cumulativ ener- • 
gia degajată poate să nu mai" 
fie înlăturată şi tranzistorul se 
distruge (fig. 3.21). 



ti mi 


Fig. 3.21. Efectul unui tren de impulsuri asupra 
v [temperaturii dezvoltate în tranzistor. 


Impedanţa termică Z t este funcţie de factorul de umplere a şi du¬ 
rata impulsului de putere aplicat tranzistorului. Dacă factorul de umplere 
a = 0, atunci Z t =R t . 


Impedanţa termică Z t se exprimă prin relaţia [14] i 


Zij-a — af?iş;-a.+ (1 — a)Z,(i) + Z ( p) ~ Zq 3), (3-14) 

unde : 

Z t { 1 ) este impedanţa termică aferentă unui impuls de putere de durată 
T + t t [T — perioada de repetiţie a semnalului rectangular de putere, 
iar ti este durata impulsului de putere) ; 

Z t{ 2 ) — impedanţa termică corespunzătoare unui impuls cu durata 
egală cu ti; 

Z( (3) — impedanţa termică pentru un impuls cu durată egală cu pe¬ 
rioada. 


Pe baza acestor relaţii în cataloage se prezintă diagrama de forma celor 
din figura 3.22 din care se poate calcula impedanţa termică pentru impul¬ 
suri de diferite durate şi fac- 
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Temperatura joncţiunii, 
la orice moment de timp al 
unei succesiuni de impulsuri, 
se poate calcula considerînd 
că procesele de încălzire şi 
răcire se supun unei legi de 
variaţie în timp de formă ex¬ 
ponenţială (fig. 3.23). 

Diferenţa de temperatură 
maximă atinsă în joncţiune 
poate fi exprimată printr-o 
relaţie de forma : 

Tj =\Tti — T rl + Tii — T t2 + 
+ ... T in - T rn , (3.16) 



unde 


ncatz,.< 


r (W Reprezintă tempera¬ 
tura atinsă în proce¬ 
sul de încălzire după 
aplicarea impulsului 
de putere i ; 

T r{i) — temperatura re¬ 
zultată în urma 
procesului de ră¬ 
cire după înceta¬ 
rea acţiunii im¬ 
pulsului i; 


Fig. 3.23. procesul de încălzire pentru 3 impulsuri 
de putere echidistante. 


in care 


iar 


P ţ:'i) — Pmax{i) 

Pr{f) = Pmax{i) 


Zm 
z , 




P m ax{,i j reprezintă amplitudinea impulsului de putere de ordin i ; 

Z ((<) — impedanţa termică corespunzătoare intervalului de 

timp socotit din momentul aplicării impulsuui pînă 
în momentul atingerii echilibrului termic; 

Zta-i) — impedanţa termică corespunzătoare intervalului de 

timp socotit din momentul anulării impulsului i pînă 
în momentul atingerii echilibrului termic. 

Mărimile Z t ^ şi Z tli _ 1 ) se obţin din diagrame de forma celei din fi¬ 
gura 3.22, puse la dispoziţie de firmele producătoare de tranzistoare de 
putere. 

Metoda poate fi extinsă şi pentru o situaţie redată în figura 3.24, 
unde un impuls de puetere de o formă oarecare este echivalat cu o succe¬ 
siune de impulsuri dreptunghiulare de aceeaşi durată. Pe baza procedeu¬ 
lui prezentat mai sus se poate calcula temperatura dezvoltată de fiecare 
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impuls în parte, iar prin însumare re¬ 
zultă temperatura finală la care ajun¬ 
ge tranzistorul. 

Este evident că prin alegerea 
unui număr mare de intervale de timp, 
precizia de determinare a tempera¬ 
turii creşte. 

în multe cazuri, tranzistoarele 
de putere din sursele de comutaţie 
sîut solicitate şi de componente con¬ 
tinue ale curentului de colector., 

Valoarea componentelor continue 
este uneori importantă, fapt ce gene¬ 
rează disipaţia unor puteri suplimen¬ 
tare, nedorite în funcţionare. Compo¬ 
nentele continue produc încălzire su¬ 
plimentară de care trebuie să se ţină 
seama atunci cînd se proiectează sis¬ 
temul de răcire al tranzistoarelor. 

în figura 3.25 este ilustrat fe¬ 
nomenul de încălzire produs de două 
impulsuri de putere care urmează 
după o componentă continuă P c . Căl¬ 
dura degajată după al doilea impuls 
generează o temperatură care poate 
fi exprimată cu relaţia [14] : 

= T u - T rc + 

+ T {1 - T rl + T t2 . (3.17) 

3.2. 4 . 3 . Dimensionarea radiatorului 

UNUI TRANZISTOR UE PUTERE 
N COMUTAŢIE 

Căldura degajată în structura 
semiconductorului se propagă spre 
mediul ambiant pe diferite căi. Rezis¬ 
tenţa termică a căilor trebuie să fie 



pig. 3.24. Aproximarea unui impuls de for¬ 
mă neregulată printr-o succesiune de im¬ 
pulsuri dreptunghiulare. 



Fig. 3.25. Diagramele de temperatură pentru 
două impulsuri de putere.- 


suficient de mică Pentru a asigura în joncţiune o temperatură sub limita 
maximă admisă. Un tranzistor <ţ e [putere este 'de obicei montat pe un 
radiatoi pentru a înlătura cantitatea de căldură. Degajarea căldurii spre 
mediul ambiant se face prin radiaţie, convecţie, sau mai rar cu un agent 
termic de răcire. 

Rezistenţele termice ce apar în procesul de radiaţie sînt prezentate 
m figura 3.26. în cele mai multe cazuri, - prin mediu ambiant înţelegem 
aerul din jurul tranzistorului de putere. Rezistenţa termică capsulă-mediu 
ambiant, R tc - m , se referă la calea de evacuare directă a căldurii prin supra- 


5 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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Fig. 3.26. Modelul termic al tranzistorului. 


faţa capsulei aflate în contact direct cu aerul. Celelalte rezistenţe care apar 
în modelul termic sînt: 

R t j-c — rezistenţa termica dintre joncţiune şi capsulă; 

R lc _ r . — rezistenţa termică dintre capsulă şi radiator; 

R tr _ a — rezistenţa termică dintre radiator şi mediul ambiant. 

Aceste rezistenţe sînt caracteristice fiecărui ţip de tranzistor. în tabe¬ 
lul 3.1 se redau cîteva valori tipice [14], 

Rezistenţa R tc ~ r depinde de forma capsulei, de gradul de planeitate 
al radiatorului, de gradul de prelucrare al suprafeţei acestuia, precum şi de 
natura impurităţilor depuse sau neînlăturate de pe suprafaţa de contact. 

1 Întrucît suprafeţele radiatorului şi tranzistorului nu sînt perfect plane, 
contactul între ele se va stabili în principal în 3 puncte, cu un inter¬ 
stiţiu între restul suprafeţelor aduse în contact. Prin utilizarea unor substanţe 
moi, cu care se umple acest spaţiu, se îmbunătăţeşte contactul dintre radia¬ 
tor şi tranzistor. în mod uzual, cele două suprafeţe se ung cu o vaselină 
siliconică, care rămîne vîscoasă într-o gamă mare de variaţie a tempera¬ 
turii, păstrînd totodată o bună conductibilitate termică. Tabelul 3.2 redă 
rezistenţa termică a cîtorva tipuri de capsule, pentru diferite soluţii de mon¬ 
tare pe radiator: contact direct (uscat), cu strat izolator de mică, cu 
vaselină siliconică şi cu mică asociată cu vaselină siliconică. 


Tabelul 3.1 


Tipul capsulei 


Rezistenţa termică, 0 

c/w 

R tj-c 

R tj-a 


SOT-9 


4,5 


0,5 

SOT—3, TO-3 


1-5 

45 

0,5 

SOT-32; TO—126 


6-10 

100 

1,0 

SOT — 78 ; TO—220 


2,1 

— 

1,5 

SOT-82 


2,1 

100 

— 


* Rezistenţa termică dintre capsulă şi radiator este dată pentru condiţiile unui coiitact 
uscat între tranzistor şi radiator 


66 



Tabelul 3.2 


Tipul capsulei 


R u- 

°c/w 


uscat 

ca mică 

cu vaselină 
siliconică 

cu mică şi vase¬ 
lină siliconică 

SOT-9 

0,5 

1,5 

0,25 

0.8 

SOT-3 ; TO-3 

0,5 

1 

0,25 

0,5 

SOT-32; TO— 126 

1 

6 

0,5 

3,0 

SOT-78 ; TO —220 

1,5 

2,5 

0,8 

1,3 

SOT-82; 

— 

— 

0,42 

2,0 


în mod obişnuit se utilizează două tipuri de radiatoare : 

— plăci plane (inclusiv şasiul aparatului, sau carcasă) 

— profile obţinute priu extrudare. 

Materialele cele mai potrivite pentru realizarea radiatoarelor sînt 
aluminiu şi cupru. în cele mai multe cazuri, datorită preţului de cost mai 
mic, sînt preferate radiatoarele din aluminiu. 

Rezistenţa termică a radiatorului este în funcţie de gradul de prelu¬ 
crare al suprafeţei acestuia. O suprafaţă vopsită va avea un grad de emisi- 
vitate mai mare decît o suprafaţă nevopsită. Se arată că [14] rezistenţa 
termică a unui-'radiator plan vopsit 'în alb strălucitor este cu circa 3% 
mai mare decît a aceluia vopsit în negru-mat. Prin urmare, dacă. se impun 
anumite cerinţe de estetică, culoarea, radiatorului nu trebuie să constituie 
o clauză specială la proiectarea sistemului de răcire. De asemenea, trebuie 
remarcat faptul că vopselele metalizate sînt caracterizate printr-un grad 
redus de emisivitate. 

Rezistenţa termică a radiatoarelor sub formă plată depinde de grosi¬ 
mea plăcii, de forma suprafeţei şi poziţia acesteia. Astfel, o placă montată 
orizontal este caracterizată de o rezistenţă termică de circa două ori mai 
mare decît una plasată vertical. 

în figura 3.27 se prezintă rezistenţa termică a unei plăci de alu¬ 
miniu de 3 mm grosime, de formă pătrată, în funcţie de suprafaţa, para¬ 
metrul fiind puterea disipată. 


Mărirea suprafeţei de con¬ 
tact cu aerul se poate obţine 
dacă se utilizează profile tur¬ 
nate sau extrudate, ca cel repre¬ 
zentat în figura 3.28. Prin în¬ 
trebuinţarea unui astfel de 
profil creşte suprafaţa de con- 
vecţie şi se reduce volumul ra¬ 
diatorului. 

Pentru alegerea tipului de 
radiator, precum şi a dimensi¬ 
unilor acestuia, în literatură 
[9, 11, 12] sînt oferite o serie de 
metode care au la bază în prin- 


R I [fCAv] 



Fig. 3.27. R[t) = f[S) pentru un radiator plan. 
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1 


Fig. 3.28. profil de radiator. 



cipal calculul suprafeţei nece¬ 
sare pentru răcire. în cele ce 
urmează se expune o metodă 
simplă de determinare a supra-' 
feţei necesare pentru radiator, 
precum şi a tipului de radiator, 
folosind nomograme daţe în ca¬ 
taloagele firmelor ce produc 
tranzistoare de putere [14]. 

Utilizarea nomogramelor re¬ 


prezentate simplificat în figura 
3.29 necesită calcularea în prealabil a rezistenţei -termice necesare între 


radiator şi mediu ambiant. Calculul rezistenţei termice poate fi făcut cu 
metodele prezentate în paragraful anterior, sau poate fi luată din cata¬ 
log dintr-o diagramă ce exprimă dependenţa dintre R, şi puterea necesară 
a fi disipată în exterior. 


Modul de întrebuinţare a unei astfel de nomograme decurge din par¬ 
curgerea următoarelor etape : 

1) în cadranul IV, corespunzător rezistenţei termice calculate, se tra¬ 
sează o dreaptă orizontală pînă intersectează una din curbele reprezentate 
în acest cadran. Curbele corespund poziţiei radiatorului (vertical sau ori¬ 
zontal), precum şi gradul de prelucrare a acestuia (vopsit sau nevopsit). 


Adîhcimea profilului (cm) 



Flg. 3.29. Nomogramă de calcul a radiatorului. 
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2) Din punctul rezultat în cadranul IV se ridică o perpendiculară în 
cadranul I pînă se intersectează cu una din curbele trasate aici. Ele repre¬ 
zintă puterile c e urmează a fi disipate în exterior. 

3) Din noul punct de intersecţie obţinut, printr-o dreaptă orizontală 
se intersectează curbele trasate în cadranul II. Semnificaţia curbelor din 
cadranul II este următoarea. Ne permit alegerea formei de radiator : plană 
sau cu profil extrudat. 

4) După ce s-a făcut alegerea cu privire la forma radiatorului se 
coboară'o perpendiculară pînă în cadranul III ce va intersecta curbele 
trasate aici. Curbele caracterizează tipul de capsulă în care este montat 
tranzistorul de putere. 

5) Printr-o dreaptă orizontală ce intersectează latura din stingă a 
cadranului III se obţine suprafaţa necesară pentru radiator. 

în anexa 1 este prezentată o astfel de nomogramă pe baza căreia 
se poate uşor calcula suprafaţa radiatorului cu procedeul descris mai sus. 


3.2.5. UTILIZAREA DATELOR DE CATALOG PENTRU PROIECTAREA 
OPTIMALĂ x\ REGIMULUI TERMIC AL TRANZISTOARELOR DE 

PUTERE ÎN COMUTAŢIE 

Funcţionarea corectă a unui tranzistor de putere intr-un circuit elec¬ 
tric alimentat în curent continuu este determinată, în principal, de respec¬ 
tarea valorilor maxime date în catalog cu privire la curentul de colector 
şi tensiunea colector-emitor ( I cmax , UcEmax)- în planul caracteristicilor 
de ieşire l c = f{U C E) respectarea acestor cerinţe este similară cu plasarea 
punctului de funcţionare sub hiperbola-puterii disipate maxime. Dacă se 
transpune caracteristica I c = /( TJ c e) în coordonate logaritmiee se obţine 
o reprezentare mai sugesitvă a condiţiei mai sus menţionate. Puterea maxi¬ 
mă admisă se reprezintă ca o dreaptă înclinată la 45° faţă de sistemul 
de axe de coordonate (Anexa 2, figura 1). 

în regim stabilizat există o dependenţă liniară între puterea disipată 
în joncţiunile tranzistorului şi diferenţa de temperatură dintre joncţiuni 
şi capsulă 

Tj — T c = R t j-c ■ P l0 f (3.18) 

Dacă ne referim la valori maxime admisibile, relaţia de mai sus devine : 

Pjmax T c = Rtj-c • Ptot-max • (3.19) 

Această relaţie, reprezentată grafic, spre exemplu, pentru tranzisto¬ 
rul de putere BUX80 arată ca în Anexa 2, figura 2. Ea ne oferă posibi¬ 
litatea să apreciem temperatura dezvoltată la un anumit nivel al puterii 
dezvoltate. Reprezentarea grafică din figura 2 este valabilă în condiţiile 
cînd tranzistorul de putere este alimentat cu un curent continuu, neîntre¬ 
rupt. 
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în condiţiile cînd tranzistorul este în regim de comutaţie, tempera¬ 
tura lui va creşte treptat pe măsură ce tot mai multe impulsuri de putere 
se aplică tranzistorului, condiţii în care relaţia (3.18) se scrie: 

Pjimax P c = Pimax ‘ Z tj - c > (3.20) 

unde : 

Tj imax reprezintă temperatura maximă dezvoltată în tranzistor la 
funcţionarea acestuia în regim pulsatoriu ; 

P.imax — valoarea maximă a impulsului de putere transmis tranzis¬ 
torului ; 

Ztj-c — impedanţa termică joncţiune-capsulă. 

Pentru tranzistorul BUX80, spre exemplu, graficul lui Z tj _ c funcţie 
de durata impulsului de putere aplicat arată ca in figura 3 a anexei 2. 

împărţind relaţiile (3.19) cu (&20) se obţine: 


Pimax Ptot max ' — Ptot-maz ' M. ( 3 . 21 ) 

^tj — c 

Din relaţia (3.21) rezultă observaţia că putem calcula valoarea maximă 
a puterii disipate într-un tranzistor de /putere în regim j^de comutaţie, 
înm u iţmd puterea maximă corespunzătoare regimului de curent neîntrerupt 
cu un factor de multiplicat M, factor ce depinde de impedanţa termică 
Ztj-c- Dacă s e utilizează reprezentarea logaritmicâ a caracteristicilor de 
ieşire ale tranzistoarelor, zona de funcţionare se extinde. Conform dia¬ 
gramei din figura 4 (anexa 2) rezultă că pe măsură ce durata impulsu¬ 
lui de putere scade, se extinde zona de funcţionare sigură a tranzisto¬ 
rului (safety area). 


Factorul de multiplicitate M definit ca raportul 


M'= 


R, 


tj-c 


z a-c 


are două componente : 


M v — factorul de multiplicare al tensiunii. Acesta ne arată cu 
cît poate fi crescută tensiunea colector emitor la un curent I cmax , pentru 
a nu se ajunge în zona de străpungere secundară (second breakdown) 
— Mj — factorul de multiplicare al curentului. El pune în evidenţă 
cu cît poate fi mărit curentul prin tranzistor, la o tensiune egală cu 
cu UcEOmax pentru a nu se ajunge la străpungerea secundară. 

Figurile 5 şi 6 x din anexa 2 redau alura acestor doi factori la tran- 
zitorul BUX80. 


Avînd valorile acestor doi factori din diagrama de forma celor pre¬ 
zentate în figura 5 şi 6, se poate delimita cu mai multă precizie zona de 
funcţionare sigură a tranzistorului la diferite combinaţii ale perechilor de 
valori I c , U C e- 
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3.2.6 REŢEA RC DE PROTECŢIE A TRAXZ IST OARELOR DE 

PUTERE 


Solicitarea cea mai puternică la care este supus un tranzistor în pro¬ 
cesul de comutaţie are loc atunci cînd tranzistorul este adus în starea de 
blocare. 

în paragraful 3.4, în care s-au prezentat circuite pentru comanda în 
bază a tranzistoarelor de putere, s-a scos în evidenţă faptul că prin gene¬ 
rarea unui curent invers I B2 de valoare cît mai mare se reduce consi¬ 
derabil timpul de stocare a purtătorilor de sarcină. Aceasta cerinţă poate 
însă, genera un proces de multiplicare în avalanşă care să distrugă tran¬ 
zistorul. Pentru a împiedica o astfel de situaţie se cunosc două pro¬ 
cedee : 

— blocarea tranzistorului se realizează la tensiuni colector emitor 
cît mai reduse ; 

. — se reduce curentul de colector în timp ce tensiunea de colector 
creşte. 

în figura 3.30 se prezintă un circuit de protecţie a tranzistorului 
care acţionează atunci cînd tranzistorul trece din stare de conducţie în 
cea de blocare. El funcţionează astfel: 

Cînd tranzistorul Q se blochează, condensatorul se încarcă prin dioda 
D x la o tensiune (E — U m ), unde U m este căderea de tensiune pe dioda 
D v Cînd tranzistorul este adus în conducţie, condensatorul se descarcă 
peste rezistenţa R. 

Energia cu care se încarcă condensatorul în intervalul de timp cît 
tranzistorul este blocat este 


W = 


cv* CE 


.h V CE{tr + K) 
2 


(3.22) 


unde : 

I c este curentul de colector maxim; 
U C e — tensiunea colector-emitor maxi¬ 
mă ; 

t r — timpul de ridicare ; 

t c — timpul de cădere. 

Rezolvînd ceuaţia (3.22) pentru capaci¬ 
tatea C, se obţine : 


C = Ic ^ T + *Â 

U CE 


(3.23) 


Tensiunea pe condensator se poate scrie 
şi astfel: 


(3.24) 



Fig. 3.30. Reţea RC pentru pro¬ 
tecţia tranzistorului. 


u c = U CE e l J RC , 



unde t, este durata de conducţie a tranzistorului. Dacă considerăm că pro¬ 
cesul de încărcare al capacităţii este de (3 — 5) t, unde t = RC, pute m, 
exprima valoarea rezistenţei R astfel 

R = -^-. (3.25) 

3 C 


Cu această valoare pentru R trebuie verificat în continuare dacă 
curentul de descărcare nu depăşeşte curentul de colector admis. Pentru o 
funcţionare corectă a circuitului RC de protecţie, se admite că valoarea 
curentului de descărcare, I desc , să nu depăşească 25% din valoarea curen¬ 
tului de colector, adică : 


unde 


I dese < 0,25 I c , 


(3.26) 



(3.27) 


După calcularea valorii rezistorului R, trebuie determinată puterea 
ce se disipă pe el la descărcarea, respectiv încărcarea condensatorului. Pu¬ 
terea disipată se exprimă astfel : 

Pr = ~U* CE . C . /, (3.28) 

unde / este frecvenţa de comandă a .tranzistorului de putere. 


3.3. TRANZISTORUL MOSFET CA ELEMENT 
DE COMUTAŢIE 

3.3.1. CARACTERISTICI 

Tranzistorul MOSFET de putere este un dispozitiv electronic foarte 
r^spîndit în construcţia surselor de comutaţie de putere datorită perfor¬ 
mantelor pe care le dezvoltă în comparaţie cu un tranzistor de putere 
bipolar. Ele pot fi rezumate astfel : 

— viteza de comutaţie mare. Este capabil să comute la frecvenţe 
mari deoarece el este un dispozitiv semiconductor la care conducţia se 
face prin purtători majoritari de sarcină. Comanda sa se face în tensiune, 
iar viteza de comutaţie depinde de ritmul în care se introduce sau se 
elimină sarcina din circuitul de poartă. în aplicaţiile curente tranzistorul 
MOSFET poate fi comutat în mai puţin de 10 nsec. Din acest motiv el 
poate să lucreze la frecvenţe mult mai mari.decît un tranzistor bipolar, 
fapt ce atrage după sine reducerea volumului, costului şi greutăţii compo¬ 
nentelor feromagnetice ale sursei; 

— timpul de comutare este independent de circuitul de sarcină şi 
de variaţiile temperaturii; 
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— impedanţa de intrare are valori foarte mari. întrucît poarta tran¬ 
zistorului MOSFET este izolată electric de sursă priutr-un strat de oxid 
de siliciu, la aplicarea unei tensiuni între poartă şi sursă, un curent foarte 
mic, practic neglijabil, se stabileşte într e sursă şi poartă; 

impedanţa de intrare fiind constituită dintr-o rezistenţă şuntată 
de capacitate, la frecvenţe înalte capacitatea este elementul dominant. 
Acest lucru face ca proiectarea circuitului de comandă să fie foarte si- 111 - 
plă; 

— nu se mai pune problema saturării miezului datorită duratelor de 
conducţie inegale a tranzistoarelor din montajul ,,semipuute”, pentru că 
diferenţa dintre timpii de stocare a două traiizistoare MOSFET este 
neglijabilă; 

— datorită coeficientului de temperatură pozitiv al rezistenţei cana¬ 
lului, la tranzistoarele de putere MOSFET nu mai apare practic fenomenul 
de străpungere secundară ca la tranzistoarele bipolare. Aceasta conduce 
la o mai mare fiabilitate a circuitului, nu mai sînt necesare reţele R — C 
în paralel cu tranzistoarele, scăzînd astfel complexitatea sursei şi bineîn¬ 
ţeles costul ei; 

—. majoritatea tranzistoarelor MOSFET au încorporate între drenă şi 
sursă o diodă. Timpul de polarizare inversă al diodei depinde de tensiunea 
drenă sursă. Pentru tensiuni joase (100 V), timpul de revenire este de 
circa 200 ns, în timp ce la tranzistoarele cu tensiuni drenă-sursă de 
400—500 V, timpul de revenire este de 600—700 ns. Dacă nu există preten¬ 
ţii ca această diodă să fie foarte rapidă, ea poate fi folosită ca diodă de 
^ otecţie pentru tranzistorul aferent. 

în caracteristica 1 D '= f{U DS ) (fig, 3.31) se disting două zone cuuoscuo; 
sub numele de „rezistenţă constantă” şi de „curent constant”. Pînă în 
punctul A al caracteristicii curentul I D creşte proporţional cu tensiunea 
CJ DS . După acest moment la orice creştere a tensiunii, prin tranzistor 
curentul rămîne constant. 

Cînd tranzistorul MOSFET este folosit ca şi element de comutaţie, 
căderea de tensiune între drenă şi sursă este proporţională cu curentul de 
drenă, adică tranzistorul lucrează în 
domeniul de rezistenţă constantă. 

Din acest motiv rezistenţa drenă- 
sursă a tranzistorului în stare de con¬ 
ducţie, Rds, este lin element foarte 
important în determinarea pierderilor 
de putere. 

Rezistenţa R DS depinde relativ 
puţin de temperatură. Se apreciază 
că ea se dublează la o gamă de vâri 
aţie a temperaturii de 110°C. în 
cazul tranzistorului MOSFET, pier¬ 
derile de putere la comutaţie se du¬ 
blează doar la o variaţie a tempera¬ 
turii de circa 100 °C. Din acest punct 



Fig. 3.31. Caracteristica I D = f(U DS ). 
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de vedere tranzistorul de putere MOSFET este mai stabil decît un 
tranzistor bipolar, întrucît în aplicaţii curente nu se întîlneşte o gamă 
de variaţie a temperaturii de 100°C. 


3.3.2. STRUCTURA TRANZISTORULUI MOSFET 

Performanţele pe care le posedă o sursă în comutaţie ce foloseşte 
tranzistoare MOSFET de putere rezultă, în principal, din frecvenţa maximă 
de lucru, care este mult mai mare decît la sursele ce se bazează pe tran¬ 
zistoare bipolare. Relaţia ce există între timpii de creştere şi de cădere 
la un tranzistor de putere MOSFET este determinată de capacităţile para¬ 
zite ale tranzistorului. 

Pentru a folosi cele mai adecvate procedee de comandă a tranzisto¬ 
rului MOSFET de putere trebuie cunoscute limitele de variaţie a capaci- 
cităţilor parazite în funcţie de tensiunile . aplicate tranzistorului. în 
figura 3.32 este prezentată o secţiune transversală printr-un tranzistor 
DMOS (double’-difused MOS) cu canal N. 

Schema electrică a structurii tranzistorului MOSFET este redată în 
figura 3.33. Grosimea şi suprafaţa stratului de material dielectric de Si0 2 
dintre poartă şi sursă determină valoarea capacităţii de poartă. în starea 
de blocare, capacitatea totală dintre poartă şi sursă este formată din : 

a) capacitatea C 3 corespunzătoare spaţiului dintre poarta şi stratul 
de tip N + puternic dotat din sursă; 

b) capacitatea C 2 dintre poartă şi stratul P dotat moderat; 

c) capacitatea C 1 dintre sursă şi stratul metalizat depus pe sursă, 
deasupra porţii. 


POARTĂ SURSĂ. 



3.32, Structura unui tranzistor MOSFET de putere. 


74 



DRENA 



SURSA 

Fig. 3.33. Schema electrică echivalentă a tranzistorului MOSFET. 


In mod uzual C, este mult mai mica în comparaţie cu C 2 şi C 3 ,şi 
poate fi neglijată. 

în figura 3.34 se prezintă, modul de variaţie al acestor capacităţi 
pentru tranzistorul UFN 351 cu tensiunea U DS la frecvenţa / = 1 MHz 
[13]. Se observa că C ss este practic independentă de tensiunea U DS . 

Capacitatea dintre” drenă şi poartă este formată din capacitatea C 4 
dintre regiunea N şi poartă, precum şi din mici capacităţi generate de 
neuniformitatea sarcinilor create în stratul N. Ea depinde de tensiune, 
aşa cum este ilustrat în figura 3.34, în timp ce C 4 este considerată practic 


independentă faţă de tensiune. Pe 
capacitatea C dg afectează capa¬ 
citatea de intrare a tranzisto¬ 
rului. Capacitatea C is este, de 
asemenea, de valoare redusă. 
Ea nu afectează în mod .preg¬ 
nant comportarea dispozitivului 
la comutaţie. 


3.3.3. COMANDA 
THANZ IST OARELOR MOŞI KT 

Comanda eu circuite TTL. 

Deşi este posibilă comanda tran¬ 
zistorului MOSFET direct de la 
ieşirea unor circuite din familia 
TTL, soluţia nu se. utilizează, 
deoarece intrarea în saturaţie 


măsură ce frecvenţa de comutaţie creşte. 



Vos (VI 

ig. 3.34. Capacităţile tranzistorului funcţie de 


a acestora nu se face suficient 


tensiunea U DS . 
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de rapid. în aceste condiţii nu se pot obţine performanţe superioare în 
ceea ce priveşte timpii de comutaţie pentru tranzistorul MOSFET. 

Pentru a îmbunătăţi performaţele la comutaţie, între cele două etaje, 
se conectează un etaj tampon care să încarce şi descarce capacităţile de 
intrare ale tranzistorului MOSFET într-un timp foarte scurt. Un circuit 
simplu, care permite îndeplinirea acestei cerinţe este repetorul pe emitor 
complementar (fig. 3.35). 

Curentul care parcurge cele două tranzistoare @1 şi Q 2 este de fapt 
curentul de intrare al tranzistorului MOSFET, care se poate exprima 
astfel: 

/ = — , (3.29) 

t T 

unde : C gs este capacitatea grilă-sursă, U GS — tensiunea grilă-sursă, iar 
t, — timpul de ridicare al curentului. 

Dacă considerăm timpul de creştere al curentului egal cu timpul de 
cădere, puterea disipată pe fiecare tranzistor din etajul tampon este : 

P = U CE ■ (3.30) 

unde : 

, U C e este tensiunea la saturaţie pe tranzistoarele Q lt respectiv Q 2 ; 
I c — curentul de colector; 

/ — frecvenţa de comutaţie. 

Comanda tranzistorului MOSFET cu circuite CMOS. Îutrucît tran¬ 
zistorul MOSFET are rezistenţa de intrare mare, el poate fi comandat 
direct de la porţi CMOS (fig. 3.36). Schema va asigura timpi de ridi¬ 
care şi cădere de aproximativ 60 ns. Pentru a obţine timpi de'comutare 
şi mai buni, pot fi folosite pentru comandă repetoare pe emitor sau mai 
multe porţi CMOS conectate în paralel. Configuraţia din figura 3.36 b 
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a b 

Fig. 3.36. a) Comanda tranzistorului MOSFET prin circuit CMOS; b) Coman¬ 
da MOSFET prin punerea în paralel a mai multor circuite CMOS. 


permite creşterea curentului necesar pentru încărcarea mai rapidă a capa¬ 
cităţilor de intrare ale tranzistorului MOSFET. 

Comanda tranzistorului MOSFET cu amplificator operaţional. în multe 

aplicaţii tranzistorul de putere este comandat de un amplificator operaţio¬ 
nal capabil să furnizeze un curent de sarcină mare. Întrucît banda de frec¬ 
venţă a unui amplificator operaţional de fabricaţie curentă este în jur de 
25 kHz, pentru a realiza o sursă de comutaţie cu frecvenţa de lucru, care 
să depăşească această limită, între amplificator şi etajul de putere se 
conectează un circuit repetor (fig. 3.37). 


*E *E 



Fig. 3.37. Gumând a tranzistorului MOSFET prin amplificator operaţional. 
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în circuitele de comandă pre¬ 
zentate în figurile 3.35, 3,36 şi 
3.37, tranzistorul MOSFET a fost 
folosit în conexiunea sursă comună. 
Sînt însă alte situaţii în care se 
utilizează configuraţia cu drena co¬ 
mună, ca de exemplu în figura 3.38 
cînd tranzistorul Q 3 este adus în 
conducţie, tensiunea pe impedanţa 
de sarcină Z s va creşte spre valoa¬ 
rea tensiunii U 2 , dar nu va ajunge 
să atingă această valoare datorită 
căderii de tensiune pe rezistenţa R. 

Tranzistoarele MOSFET se pot 
comanda şi prin intermediul unor 
transformatoare de separare. To¬ 
pologia circuitului este redată în 
figura 3.39. 

Acest circuit asigură o viteză 
de creştere controlată a curentului 
de drenă a tranzistorului Q 2 . Timpul de creştere al curentului de drenă prin 
Q % este controlat prin aplicarea pe poartă a unei tensiuni liniar variabile. 
Condensatorul C x de valoare apreciabilă în comparaţie cu C gs este montat 
în paralel cu joncţiunea poartă-sursă pentru a minimiza efectul variaţiilor 
capacităţii C ds pe durata proceselor de comutaţie. De asemenea, C 1 împie¬ 
dică apariţia unor oscilaţii parazite în circuitul de poartă datorate reac¬ 
ţiilor introduse de capacitatea C dg la frecvenţe înalte. 

Timpul de creştere a curentului prin Q 2 depinde de viteza de creştere 
a. tensiunii pe condensatorul C v - 



Fig. 3.38. Comanda tranzistorului MOSFET I 
prin etaj defazor. 







Funcţionarea circuitului este următoarea: cind tranzistorul Q x se 
aduce în conducţie, transformatorul de curent T r produce în înfăşurarea 
secundară un curent constant. Curentul de comandă constant este deter¬ 
minat de rezistenţa R x şi va încărca liniar pe C x prin dioda D 2 . Dioda Zener 
D x limitează. tensiunea poartă-sursă la valorile cerute de tranzistorul Q 2 . 
Cind tensiunea în înfăşurarea secundară se anulează, dioda D 2 devine invers 
polarizată. Totodată, D x împiedică apariţia unor tensiuni negative pe jonc¬ 
ţiunea poartă-sursă şi serveşte la descărcarea energiei înmagazinată în 
înfăşurarea secundară. 

Un astfel de circuit asigură un timp de ridicare a curentului de 
circa 70 ns şi un timp de cădere de 40 ns. 

în multe aplicaţii aducerea în conducţie, respectiv blocarea tranzisto¬ 
rului MOSFET de putere, trebuie să se facă în intervale de timp foarte 
mici. Montajul prezentat în figura 3.40 [13] îndeplineşte aceste cerinţe. 

Cind tranzistorul Q x este adus în conducţie, tensiunea la care s-a 
încărcat condensatorul C x se aplică înfăşurării primare a transformatorului 
T r (transformatorul are numărul de spire din primar, N x egal cu numărul 
de spire din secundar, N 2 ). Energia înmagazinată în condensator este 
transferată înfăşurării secundare. Curentul din înfăşurarea secundară circulă 
prin diodele D 3 , D it tranzistorul MOSFET, Q 2 , de mică putere şi conden¬ 
satorul C 2 . Aceste curent în primă fază descarcă condensatorul C 2 . Tranzis¬ 
torul Q 2 se blochează atunci cind tensiunea pe C 2 scade sub nivelul necesar 
aducerii în conducţie a joncţiunii, poartă-sursă a acestuia. Tensiunile nega¬ 
tive ce pot apare pe joncţiunea de intrare a lui Q 2 sînt limitate de dioda 
D v După blocarea lui Q 2l curentul înfăşurării secundare se stabileşte prin 
capacitatea de intrare a transformatorului Q 3 . Cind tensiunea de poartă 
atinge nivelul de intrare în conducţie, tranzistorul Q 3 se deschide. Tensiunea 
din circuitul de poartă a lui Q 3 va creşte în continuare pînă transforma¬ 
torul se saturează. în acest moment curentul în secundarul tranzistorului 
şe anulează. Tensiunea din secundar devine nulă. Sarcina stocată în capa¬ 
citatea de intrare a tranzistorului Q 3 se menţine nealterată pentru că, dioda 
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D 4 este blocată. Viteza cu care capacitatea de intrare se descarcă depinde 
în principal de curentul invers al diodei Z> 4 . 

La blocarea tranzistorului Q lt energia înmagazinată este cedată cir¬ 
cuitului secundar, curentul stabilindu-se prin D 2 , capacitatea C 2 aflată în 
paralel cu capacitatea de intrare a tranzistorului Q z . Cînd tensiunea pe 
joncţiune poartă-sursă a tranzistorului Q z ajunge la nivelul la care acesta 
intră în conducţie, va avea loc procesul de descărcare al sarcinii acumulate 
în circuitul de intrare al lui Q a , prin Q 2 ■ Descărcarea are loc printr-un 
circuit cu impedanţă mică, rezultînd un timp de blocare pentru Q 3 foarte 
mic. Condensatorul C z rămîne, în continuare, încărcat, fapt ce deter¬ 
mină menţinerea în conducţie a iui Q 3 şi pe Q a blocat. Acest lucru î mpie- 
dică ca tranzistorul Q 3 să intre în conducţie prin efectul dujdt ce poate să 
apară la terminalul drena al tranzistorului. 

Cu un astfel de circuit de comandă se pot obţine timpi de comutare 
pentru tranzistoarele MOSFET de 1 —15 us [13]. 


3.4. APLICAŢII 


A.3.1. Să se dimensioneze etajul de putere al sursei în contratimp 
din figura A.3.1, la care se cunosc următoarele date iniţiale: 

— tensiunea de alimentare U % = 24 V ± 20% ; 

— miezul de ferită al transformatorului este de tipul E42—3C8; 

— tensiunea de ieşire TJ, — 5 V ; 

— curentul de ieşire 7 S = 20 A; 

— tranzistoarele sînt de tipul BUZ—72A; 

— frecvenţa de lucru 100 kHz; 

— amplitudinea pulsaţiilor tensiunii la ieşire, A U s = 1Q0 mV. 



Fig. A.3,1. Etaj de putere in contratimp cu tranzistor MOSFET. 
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laţia 


Rezolvare. Valoarea medie a tensiunii de ieşire se - exprimă prin re- 


U s = 2a 


Ui 


Ţinînd cont de căderile de tensiune pe diodele redresoare şi pe tran- 
zistoare în stare de eondueţie, factorul de comandă a se poate exprima 
astfel: 

(U s + U D )n 


2(V - u DS ) 


unde n este raportul de transformare definit ca Np/N s . 

Alegînd ,un raport de transformare n — 5, se poate calcula domeniul 
de variaţie al factorului a în funcţie de limitele de variaţie ale tensiunii 
de intrare : 

(U s + U D ) n (5 + 0,6)5 


2 ( u imin- U DS) 2(19,2-1) 
( u s + U D ) • n = (Ş + 0,6) 5 
' 2 Wi*.s- U Ds) 2 ( 28,8 _ 1 ) 


= 0,76, 
= 0,48. 


Numărul minim de spire al înfăşurării primare necesar împiedicării 
saturării miezului se determină din relaţia : 


;y ^ ^imin ' *\{max ) 

P A B ■ S m 


10 8 , 


unde : 

A B este variaţia maximă de flux permisă, de miez (Gauss); 

S m — secţiunea miezului (cm 2 ) ; 

— durata maximă de eondueţie a unui tranzistor. 

Pentru un miez de tipul 3C8 [25], inducţia maximă admisă este 
B = 2500 G. în cazul montajului în contratimp A B = 2 X 2500 = 5000 G. 

N 19 - 2 ' 10 • 10-6 . io® = 2,1. 

v 5000 • 1,82 

Se alege N p = 4, iar pentru numărul de spire din secundar rezultă 
valoarea N 2 — 1. Valoarea maximă a curentul din primar este 


* pmed(max) 


u - u n<: 

i imn Do 


2 n(v iwm - u DS ) 

Alegînd pentru sursă un' randament 7) = 0,75, rezultă : 
T 5 • 20 


*- pmed(max) 


2 • 0,75(19,2- 1) 


= 3,66 A. 


5 — Stabilizatoare de tensiune în comutare 
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Dacă admitem o densitate de curent în înfăşurări de 3A/mm 2 se 
poate determina secţiunea conductoarelor de bobinaj. Pentru înfăşurarea 
primară, secţiunea necesară a conductorului este 

S, = W(«'.«l . = M = 12 rnm 2 . 
j 3 

Pentru înfăşurarea secundară: 

S 2 = — = — = 3,3 mm 2 . 

j 3 

Inductivitatea de filtraj L şi condensatorul C se aleg astfel incit să 
asigure o anumită amplitudine a pulsaţiilor tensiunii de ieşire, A.U S . Uti- 
lizînd un condensator de calitate care are rezistenţa proprie R c cit mai 
mică, putem determina valoarea necesară a inductanţei de filtraj. 

Fie pentru condensatorul de filtraj valoarea C = 20 pF cu R c = 
= 7 mfl. Valoarea maximă a amplitudinii pulsaţiilor curentului de sarcină 
se exprimă astfel [13] : 


A i s = ■ 


AU 


s(max) 


2 • C 


+ Rc 


100 • 10“ 3 


10 • IO- 6 • 0,48 
2 • 20 • 10- c 


+ 7 • 10" a 


0,78 A. 


Inductanţa de filtraj necesară este : 


b iti in — 


u. 

i max 


\ T ■ « . 

~ u D - u s — 

) 


/ 28,8 „ „ _ 

= (~5 0 ’ 6 — D ) 


.1 10- IO- 6 • 0,48 


0.6 


= 1,28 pH. 


Penţru filtru alegem un miez oală [24] de tipul O 36 X 22 care are 
inductanţa specifică A L — 1000 nH/sp 2 . Numărul de spire necesar este 


N 


WL ,nJ mU ) V /2 r 10« . 1,28 • IO- 3 v /2 


1000 


T-{ 


1000 


■vi/2 

) = 1,43. 


Alegem N = 3 spire. 

A.3.2., Fie o sursă în comutaţie în montaj „semipunte”, ce conţine 
tranzistoarele de comutaţie BUX80, alimentate la tensiune de 310 V. 
Curentul de colector al unui tranzistor este I c = 1 A. Da frecvenţa de comu¬ 
taţie de 20 kHz, timpii de comutaţie ai tranzistorului sînt t r — 2 ps şi 
t c — 1 (j.s. Să se calculeze reţeaua de protecţie RC conectată în paralel 
cu un tranzistor de putere. 

Rezolvare. Conform relaţiei 3.23 se poate calcula valoarea necesară, 
pentru capacitate 


C = 




u 


CE 


1 • (2 + 1) ■ IO" 6 
310 


0,009 • IO -6 F. 


Se adoptă C = 10 nF. 
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Dacă durata de conducţie a tranzistorului o considerăm 40% din pe¬ 
rioadă, la frecvenţa de 20 kHz, se obţine pentru timpul de conducţie l x 
valoarea 


<!■ = 


0,40 • IO- 3 
20 


= 20 


■JLS. 


Din relaţia (3,25) avem : 

^ _ _*i_ _ 20 • IO- 6 

3C 3 • 10 • IO- 9 


666 D. 


Alegem i? = 680 Q. 

Curentul de descărcare al condensatorului este 


1 


dese 


UcE 

R 


310 

680 


= 0,45 A. 


întrucât această valoare depăşeşte cu mai mult de 25% valoarea cu¬ 
rentului de colector dată în enunţ, rezistenţa R trebuie recalculată, adică 


g __ U CE _ 310 

~ 0,25 • I c ~ 0,25 • 1 

Se ia R = ,1,5 kQ. 

Puterea disipată pe rezistor este: 


1240 Q. 


P = I Uc E ■ C ■ / =s j • 310 2 • 10 • IO- 9 • 20 • IO 3 = 9,6 W. 


A.3.3. Să se calculeze temperatura joncţiunii unui tranzistor de putere 
de tipul BUX80 cînd acesta este solicitat de o succesiune de 3 impulsuri 
de putere cu amplitudinea de 100 W, cu durata de 100 ps şi factorul 
de umplere a — 0,1. Temperatura mediului ambiant o considerăm de 
25°C. 

- Rezolvare. Dacă oc = 0,1 şi durata impulsului este t x — 100 ps, perioada 
de repetiţie este t = 1 ms. în conformitate cu diagrama din figura 3.23 
găsim durata proceselor de încălzire şi răcire a tranzistorului. 

Temperatura maximă care poate fi atinsă în joncţiune după 3 impul¬ 
suri . se exprimă prin relaţia : 


unde 


iar 


A Tj — Tu — T fJ -j- T12 — Tr 2 T" %3 , 

T n — P • Zt(t= 2,1 ms) 

T VI = P • Zt(t = 1,1 ms) 

Tiz — P ' Zt(t=0,l ms) . 

T,i = P ' msJ 

Tf 2 — P ■ Zf{t =1 ms) • 
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Fig. A.3.3. Dependenţa Z t = f{tp). 


Valorile impedanţelor termice, corespunzătoare duratelor specificate 
mai sus se obţin din diagrama din figura A.3.3. 

înlocuind în relaţia de mai sus, se obţine : 

A Tj = 100(0,42 - 0,4 + 0,38 - 0,36 + 0,25) = 29°C. 

A.3.4. Să se dimensioneze transformatorul de impuls pentru comanda 
unui tranzistor de putere dintr-o sursă în comutaţie (fig. A.3.4). Gene¬ 
rarea impulsurilor de comandă se realizează cu circuitul modulator în 
durată B260D [26]. 

Se cunosc : / = 20 kHz ; U u = 4 V ; U GS = 4 V. 



Fig. A.3.4. Comanda tranzistorului MOSFBX prin tranaormator de impuls. 






Rezolvare. Pentru a împiedica magnetizarea miezului, în curent con¬ 
ţinu, de o eventuală componentă continuă a curentului de ieşire a circui¬ 
tului B260 D este nevoie de condensatorul de cuplaj C x . Dioda D x prote¬ 
jează circuitul de intrare al tranzistorului şi se alege în concordanţă cu 
tensiunea maximă U GS admisă. 

Proiectarea transformatorului de impuls are în vedere alegerea unui 
curent de magnetizare l m cît mai mic. Curentul de magnetizare poate fi 
diminuat prin creşterea numărului de spire al înfăşurării primare, dar 
aceasta atrage scăderea vitezei de răspuns a transformatorului. 

Alegem I m — 40 mA 


L 


u„ 


u tJ 


2 • I„ 


2 • / • 4 


2 • 20 • 10» • 40 • IO” 1 


= 2,5 mH. 


Transformatorul îl realizăm pe un miez de ferită de tip oală [24], 
cu caracteristicile 


tip l. 

d* . 

a l ; 

Material 

cm 

(cm 2 ) 

(nH/sp 2 ) 


014x8 2 

0,25 

40 

MZ-5 


Numărul de spire în primar se exprimă astfel 

Ar (L- io- 1 p/2 

) ^8sp. 

Pentru a avea în secundar o tensiune cu amplitudinea de 4 V, tre¬ 
buie ca N s = 8 sp. 

Energia înmagazinată în miez este : 

E = ±LI* m = 2- 10~ s J, 


care este considerabil mai mică decît valoarea la care se, saturează acest 
miez [13] : 


E, ... 


B- ■ A. ■ l. ■ IO' 3 2000= • 0,25 • 2 • IO -8 




2 • 1500 


6,6 • 10-, J. 


Condensatorul C x se dimensionează în aşa fel îneît pe el să rămînă 
o tensiune de maxim 10% din amplitudinea fiecărui impuls dat de cir¬ 
cuitul B 260D : 



40 • 10" 3 


o,i ■/■ b\ 


0,1 ■ 20 • 10 1 • 4 


= 5 uF. 
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Capitolul 4 


TRANSFORMATORUL DE PUTERE 
LA ÎNALTĂ FRECVENŢĂ 


4.1, INTRODUCERE 


Performanţele unei surse în comutaţie sînt puternic influenţate de 
comportarea transformatorului care intră în componenţa sursei. Cu toate 
progresele obţinute în miniaturizarea, sau chiar microminiaturizarea induc- 
tivităţilor, transformatorul unei surse în comutaţie rămîne partea cea mai 
voluminoasă şi cu masa cea mai mare. Pentru a obţine o sursă cu dimen¬ 
siuni cît mai mici, trebuie ales un regim de lucru cu o frecvenţă de comu¬ 
taţie cît mai mare, fapt ce atrage după sine şi utilizarea unor componente 
feromagnetice de dimensiuni reduse. Această observaţie pune în evidenţă 
cerinţa ca proiectarea şi construirea transformatoarelor şi a bobinelor de 
filtraj să se facă cît mai corect. 

Orice material magnetic este carac¬ 
terizat prin caracteristica B —f(H), în 
care ca elemente caracteristice deosebim : 

B max — inducţia magnetic maximă ; 

Hfiitjx — intensitatea maximă a cînr- 
pului magnetic; 

B, — inducţia remanentă, cores¬ 
punzătoare intensităţii H de 
valoare nulă ; 

H c — intensitatea câmpului coer¬ 
citiv corespunzătoare in¬ 
ducţiei magnetice nule. ' 

X)iu caracteristica de maguetizare Kîg. 4.1. Curba B = f{H) a unui miez 
rezultă că inducţia B mav este atinsă feromagnetic. 



87 



la o anumită intensitate de cîmp magnetic, valoare care nu poate fi depă¬ 
şită oricît ar creşte intensitatea curentului prin inductivitate. Această valoare 
a inducţiei magnetice corespunde stării de saturaţie a circuitului magnetic 

[Bsat). . 

Dacă în miezul feromagnetic se practică un întrefier, lungimea liniilor 
de cîmp magnetic va fi influenţată de mărimea acestui întrefier. Lungimea 
efectivă, l e , a liniei de cîmp magnetic se exprimă prin relaţia 

l e = //-(- f iii, (4-1) 

unde : 

lj este lungimea liniei de cîmp în miezul feromagnetic; 

u — permeabilitatea magnetică a materialului; 

h — lungimea liniei de cîmp în întrefier. 

Inducţia magnetică a unei bobine cu un număr de spire N, parcursă 
de curentul I se poate exprima, în aceste condiţii, astfel: 

b = ( 4 - 2 ) 

Această relaţie pune în evidenţă făptui că pentru un anumit număr 
de amperi spire (NI), densitatea de flux magnetic dintr-un miez cu întrefier 
este mai mică decît la un miez fără întrefier. Sau cu alte cuvinte, B mt 
la un miez cu întrefier este mai mică decît la un miez fără întrefier. 
Prin realizarea unui întrefier, curba de magnetizare îşi modifică forma, iar 
după cum rezultă din figura 4.2 se reduce posibilitatea saturării miezului 
pentru valori mari ale intensităţii de cîmp magnetic H. 

Majoritatea miezurilor magnetice au date în catalog curba de magneti¬ 
zare de forma celei prezentate în figura 4.3. Ea pune în evidenţă faptul 
că într-o regiune pînă la o anumită valoare a inducţiei, B max , între B şi 
H există o dependenţă liniară, ceea ce corespunde unei permeabilităţi mag¬ 
netice constante. De asemenea, dacă se utilizează miezul la curenţi mici, 




pe prima porţiune a curbei de magnetizare (0—*-Z,), pierderile în miez sînt 
neglijabile. Dacă punctul de funcţionare depăşeşte cotul caracteristicii se 
ajunge în zona de neliniaritate, situaţie în care în multe aplicaţii compor¬ 
tarea circuitului magnetic este nesatisfăcătoare. 

în cele ce urmează se vor prezenta noţiunile de bază pentru proiectarea 
componentelor feromagnetice ce intră în componenţa unei surse, cum sînt 
transformatoarele şi bobinele de filtraj. 


4.2. CONSIDERAŢII CU PRIVIRE LA MATERIALELE 
FEROMAGNETICE UTILIZATE IN CONSTRUCŢIA 
SURSELOR ÎN COMUTAŢIE 


Clasificarea materialelor magnetice se face, în general, după forma 
ciclului de histereză magnetică. Cele două grupe de materiale sînt: 

1. materiale magnetice moi, cele la care intensitatea cîmpului magne¬ 
tic coercitiv este mică, inducţia la saturaţie şi permeabilitatea magnetică 
mari. 

2. materiale magnetice dure, cele la care intensitatea ■ cîmpului mag¬ 
netic coercitiv este mai mare. 

Da rîndul lor, materialele magnetice moi, deci cu ciclu de histereză mag¬ 
netică foarte îngust, cu suprafaţă mică, se subîmpart în trei categorii: 

l.a. cele cu raport B r fB m < 0,5, la care ciclul de histereză este foarte 
înclinat către orizontală, cu partea reală a permeabilităţii magnetice relative 
complexe de valoare foarte mică (fig. 4.4, a) şi puţin dependentă de valoarea 
intensităţii cîmpului magnetic. 

l.b. materiale magnetice cu raport B r jB m cuprins între 0,5 şi 0,8 la 
care partea reală a permeabilităţii magnetice relative complexe este mai 
mare şi cu variaţie mai pronunţată în raport cu valoarea intensităţii 
cîmpului magnetic (fig. 4.4, b). 

1. c. materiale magnetice cu B,jB m > 0,8 (fig. 4.4, c) sînt denumite 
cu ciclu de histerezis dreptunghiular (rectangular). 

Materialele magnetice dure, cu ciclul de histerezis mai lat, de supra¬ 
faţă mare, se subdivid în două grupe : 

2. a. Materiale magnetice dure avînd B r IB m < 0,4, care se folosesc în 
principal pentru înregistrarea magnetică a informaţiei. 

2.b. Materiale magnetice dure avînd B,jB m > 0,4 (fig. 4.4, e, f) şi 
intensităţi ale cîmpului magnetic coercitiv de valori mari. Aceste mate¬ 
riale magnetice se folosesc pentru construcţia magneţilor permanenţi şi 
sînt cu atît mai bune cu cît valoarea raportului B,.jB m este .mai apropiată 
de unitate, deci cu cît ciclul de histereză magnetică.-se apropie mai mult 
de forma rectangulară. 
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materiale moi 




d e, f. 


„materiale dure 1 


Fig. 4.4. Forme caracteristice ale miezurilor de histereză. 


4.2.1. MATERIALE FEROMAGNETICE MOI CU CICLU DE HISTEREZĂ 

MAGNETIC NORMAL 

Materialele utilizate în construcţia miezurilor magnetice sînt materiale 
magnetice moi, cil rezistivitatea electrică mai ridicată pentru diminuarea 
pierderilor prin curenţi turbionari. Principalele categorii de materiale utili¬ 
zate sînt aliajele fierului, miezuri de ferită, miezuri magnetodielectrice. 

Aliajele fier-siliciu laminate la cald au de regulă grosimi de 0,35 şi 
0,5 mm. Siliciul are rolul de a mări rezistivitatea aliajului, de scădre a 
cîmpului coercitiv şi de diminuare a fenomenului de îmbătrînire a materia¬ 
lului.. Procentul de siliciu nu poate depăşi valoarea de 4,5% datorită faptu¬ 
lui că tabla devine friabilă, nemaiputîndu-se prelucra prin ştanţare. Tolele 
se izolează pe una sau pe ambele feţe, în vederea reducerii pierderilor prin 
curenţi turbionari. Izolarea se poate realiza cu oxizii ce se află pe ambele 
feţe ale tolei. în acest caz izolaţia este satisfăcătoare pentru miezuri magne- 
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tice mici, care funcţionează la valori mici ale inducţiei. La inducţii mai 
mari aflate în zona cotului curbei de magnetizare, izolarea se realizează cu 
hârtie pentru tole (grosime de 0,03 mm) lipită pe una sau pe ambele feţe 
ale tolei cu ulei de amidon, lacuri pe bază de celuloză sau lacuri pe bază 
de răşini sintetice. O altă soluţie de izolare este fosfatarea tolelor, în acest 
caz obţinîndu-se o peliculă izolantă de mare rezistivitate şi de grosime 
mică, fapt ce determină şi mărirea coeficientului de umplere a miezului. 
De asemenea, izolarea se poate realiza prin lacuri pe bază de răşini epoxi.- 
dice. caz în care se obţin miezuri compacte ce nu necesită piese de strîngere. 

Aliajele fier-siliciu laminate la reee nu depăşesc 3,3% Si. Datorită 
laminării la rece apare o anizotropie indusă, care determină proprietăţi 
magnetice superioare în direcţia laminării, inducţia de saturaţie depăşind 
2T. Anizotropia este influenţată negativ prin prelucrări mecanice şi prin 
îndoirea tablei, motiv pentru care, după prelucrarea tolelor, ele trebuie 
supuse unui tratament termic de recoacere care să le stabilească caracte¬ 
risticile magnetice iniţiale. Izolaţia tolelor se realizează cu oxizi ceramici 
(carlit), pri^ fosfatare sau cu lacuri pe bază de răşini sintetice. Tolele se 
laminează la grosimi de 0,03.. .0,05 mm, tolele de grosimi mai mici putîn- 
du-se utiliza pentru miezurile bobinelor care lucrează pînă în domeniul 
kHz-ilor. 

Aliajele fier-siliciu-aluminiu (alsiîer) conţin pînă la 14% Si şi 12% Al, 
cu cîmp coercitiv mic, valori mari ale inducţiei de saturaţie, rezistivitate 
'mare. Aliajele cu conţinut mai redus de siliciu şi aluminiu (2... 3%) se 
pot lamina la rece, putmdu-se utiliza sub forma de tole. Cu creşterea pro¬ 
centului de siliciu, materialul nu se mai poate lamina ; se poate însă turna 
pînă la grosimi de 2 mm (utilizare la ecrane magnetice) sau se poate obţine 
sub forma de pulberi, care se sinterizează sau se utilizează în compoziţia 

magnetodielectricilor. 

Aliajele îier-nichcl (tip pcrmallov) au proprietăţi puternic dependente 
de proporţia substanţelor în compoziţie, cît şi de tratamentul termic la 
care este supus materialul. în general, ele-au o permeabilitate magnetică 
foarte mare (p, > 100 000), pierderi magnetice specifice mici şi cîmp coer¬ 
citiv mic. Un procent de 40—50% Ni determină inducţii maxime de pînă 
la 1,5 T, materialele folosindu-se la miezuri de transformatoare din sis¬ 
temul de redresare la frecvenţa industrială sau la bobine de şoc. Cu creş¬ 
terea procentului de nichel, inducţia maximă scade, însă creşte foarte 
mult permeabilitatea (permeabilitatea maximă obţinîndu-se pentru 
78,5% Ni). Aliajele Fe-Ni se pot lamina pînă la grosimi de ordinul 'micro- 
metrilor, fapt ce le face apte să funcţioneze la înaltă frecvenţă. - 

Adausuri de molibden şi crom (pînă la 5%) şi siliciu (pînă la 3%) 
duc la creşterea rezistivităţii volumetrice şi la creşterea permeabilităţii 
magnetice. Caracteristicile unor aliaje Fe-Ni cu astfel de adausuri (Super- 
.malloy, Mumetal, Mo-permalloy, Dvnamax) sînt prezentate în [13]. Ele 
se utilizează pentru miezuri de transformatoare cu proprietăţi deosebite, 
transformatoare de impulsuri etc. 

Aliajele Fe-Ni cu 40 — 50% Ni sau cu un adaus de 8—10% Cu sînt 
supuse unor laminări succesive combinate cu un tratament termic primesc 
o anizotropie indusă în direcţia laminării, care le determină o curbă de 
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magnetizare relativ puţin înclinată şi o permeabilitate magnetică relativ 
constantă cu, variaţia cîmpului. Aceste materiale, denumiţe tehnic izoperm, 
se întrebuinţează la miezuri pentru bobine de inductivitate constantă 
pînă la cîmpuri de 100. . .200 A/m. 

Aliajele îicr-eobalt prezintă inducţia mare la saturaţie, ajungînd pînă 
la 2,5 T. Aliajul cu 30 — 50% Co (Permadur) este dur şi casant, neputîn- 
du-se prelucra. Prin adaos de 2% V (Vanadiu-Permandur) aliajul devine 
laminabil cu păstrarea aceloraşi proprietăţi magnetice, putînd fi utilizat 
la domeniul frecvenţelor de ordinul kilohertzilor. 

Aliajele i’icr-cobalt-niehel (numite perminvar) au, în urma unor tra¬ 
tamente termice, valori constante ale permeabilităţii magnetice cu cîmpul, 
pînă la intensităţi de cîteva mii de A/m, fiind superioare izopremului atît 
din punct de vedere al valorii permeabilităţii, cît şi din punct de ve¬ 
dere al păstrării constante în limite largi de variaţie a cîmpului. Pre¬ 
zintă însă; dezavantajul unei nestabilităţi magnetice, după aplicarea 
unui cîmp puternic, materialul trebuie retratat termic. Se utilizează în 
special la (miezuri cu distorsiuni neliniare neglijabile. 

Feritele moi se utilizează în domeniul frecvenţelor înalte şi îşi găsesc 
cea mai largă răspîndire la realizarea suportului feromagnetic în sursele de 
comutaţie. Cele mai reprezentative tipuri sînt: 

Feritele mangan-zinc (denumiri industriale : Oxifer, Ferroxeube, Siferrit, 
Formalite, CIA, CIB, ClC )-au, în raport cu compoziţia lor şi în raport 
cu temperatura de sinterizare, B s = 0,25 ... 0,5T, H c = 8.. .24 A/m, 
tg S = 10“ 3 . .. 10% permeabilitatea relativă iniţială pînă la 6000. Ele au 
o rezistivitate de 0,3... 1 Om şi T — 120... 180°C (relativ mare compara¬ 
tiv cu alte tipuri de ferite). Se utilizează la confecţionarea miezurilor trans¬ 
formatoarelor de impulsuri, a filtrelor care pot luc: a (pînă la sute de kilo- 
hertzi. 

Feritele nichel-zinc (denumiri industriale : Niferit, Ferroxeube B, For¬ 
malite) au proprietăţi dependente de compoziţia şi tratamentul termic de 
sintetizare. Feritele cu un conţinut mare de zinc au permeabilitatea relativă 
maximă ridicată (aproape 15000), dar cîmp coercitiv redus (64 . . . 160 
A/m), inducţie de saturaţie mică (sub 0,4 T) şi temperatură Curie scăzută 
(60 . . . 80 °C). O dată cu scăderea procentului de zinc, \i rmax scade foarte 
mult, dar creşte T c . Datorită rezistivităţii mari şi a frecvenţei de rezonanţă 
magnetică ridicată, feritele Ni — Zn cu conţinut redus de Zn se-întrebuin¬ 
ţează la fabricarea miezului magnetic ce funcţionează pînă în domeniul 
zecilor de megahertzi. Feritele cu conţinut ridicat de Zn au ciclul de histe¬ 
rezis dreptunghiular (CHD). 

Feritele Ni —Zn cu adaos de cobalt au un ciclu de histerezis tipic mate¬ 
rialelor perminvar, o temperatură Curie mai ridicată, se utilizează la miezuri 
cu comportare liniară pînă în domeniul MHz. 

Feritele de litiu şi litiu-zinc au permeabilitate relativă iniţială scăzută 
în jur de' 100, dar au pierderi mici pînă în domeniul sutelor de megahertzi. 
Se utilizează la fabricarea miezurilor bobinelor cu factor de calitate bun 
care funcţionează la zeci de MHz. 

Feritele magneziu-zinc si mangan-m a g nez iu au rezistivităţi foarte marf 
(10 e ... IO 9 ) Qcm, frecvenţa de rezonanţă magnetică în domeniul gigaher- 
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tzilor, dar au permeabilitatea şi inducţia de saturaţie scăzute. Se foloseşte 
în special ferită Mn— Mg în domeniul frecvenţelor foarte înalte. 

Fentele cu structură hexagonală sînt ferite pe bâză de Ba, cu structura 
hexagonală, cu caracter magnetic moale şi sînt cunoscute sub denumirea 
comună de ferite tip feroxplană. Toate feritele feroxplana au rezistivitatea 
mare (pînă la IO 10 Qcm), frecvenţa de rezonanţă magnetică ridicată, dar 
au permeabilitate relativă scăzută. Sinterizarea în cîmp magnetic constant 
induce o anizotropie magnetică care le îmbunătăţeşte proprietăţile magne¬ 
tice în direcţia preferenţială. 

Materialele magnetodielectrice sînt materiale magnetice constituite 
din granule de material feromgnetic sau ferimagnetic (de regulă: fier car- 
bonil, alsifer, permalloy, sau magnetită) înglobate într-un liant dielectric 
(răşini sintetice, sticlă lichidă, cauciuc etc). Datorită dimensiunilor foarte 
mici ale granulelor, scad pierderile prin curenţi turbionari, fapt ce permite 
utilizarea materialului la frecvenţe mai ridicate. înglobarea în liant duce 
la scăderea proprietăţilor magnetice, acestea depinzînd de tipul şi de pro¬ 
centul volumetric al dielectricului în compoziţia materialului. Miezurile 
magnetice, precum şi alte piese din material magnetodielectric se obţin 
prin presare sau extrudare, urmând un tratament termic pentru înlătura¬ 
rea tensiunilor interne. 


4.3. PARTICULARITĂŢI CONSTRUCTIVE 
ALE BOBINELOR 


Alegerea formei şi geometriei bobinelor sînt dictate' de particularită¬ 
ţile electrice şi electromecanice ale inductivităţii pe, care trebuie să le reali¬ 
zeze. Pentru bobine nu există o producţie de serie stabilizată, în general ele 
fiind produse de utilizator în funcţie de necesităţi. Principalele caracteris¬ 
tici ale bobinei sînt: 

— valoarea inductanţei ( L ) ; 

— factorul de calitate, Q L (sau tangenta unghiului de pierderi, tg 8 f), 
care reprezintă raportul dintre puterea reactivă şi puterea activă disipată 
în bobină {Q L = 1/tg 8 L = P f /P„) ; 

— capacitatea parazită a bobinei, care reprezintă capacitatea echiva¬ 
lentă a tuturor capacităţilor distribuite ce apar la bornele sale ; 

— puterea, tensiunea şi curentul maxim admis pentru a nu produce 
transformări ireversibile în bobina. 

Bobinele se pot realiza fără miez magnetic (în general pentru iuducti- 
vităţi mici) şi pe miezuri magnetice de diferite forme (bară, tor, oală, alte 
forme închise U -f- I, E + I, E + E, U -j- U). Constructiv, ele se pot rea¬ 
liza sub formă de bobine fixe (cu inductanţă constantă pe timpul funcţio¬ 
nării), variabile (prin poziţionarea unui miez magnetic) sau bobine cuplate 
magnetic (fix sau variabil). Realizarea unei bobine se face prin înfăşurarea 
unui fir de material conductor pe carcase de diferite secţiuni (pătrate, 
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Fig. 4.5. Tipuri de bobinaje : a) intr-un strat; b) cilindric fără flanşe; c) piramidal; d) cilin¬ 
dric, pe carcase cu flanşe ; e) bobinaj secţionat; f) în fagure ; g) fagure în găleţi. 


dreptunghiuri, circulare) prevăzute sau nu cu flanşe. Materialul necesar 
carcasei trebuie să îndeplinească anumite condiţii mecanice (rezistenţă, 
stabilitate termică, rezistenţă la umiditate, stabil în timp) şi electrice (per- 
mitivitate mică, ridigitate electrică mare). Cele mai utilizate maferiale sînt: 
cartonul electroizolant, pertinaxul, textolitul, polistirenul, polietilenă, ce¬ 
ramică pentru instalaţii. / 

Tipuri de bobinaje. Bobinajele trebuie să asigure o capacitate para¬ 
zită mică., să elimine pericolul străpungerii între spire, să aibă o tehnologie 
simplă şi ieftină. în figura 4.5- se prezintă principalele tipuri de bobinaje. 
Acestea sînt: bobinaje într-un singur strat şi bobinaje cu mai multe stra¬ 
turi. Bobinajul într-un singur strat asigură o capacitate parazită mică, flux 
magnetic de dispersie mic, tehnologie simplă şi poate fi realizat în unele 
cazuri cu conductor neizolat. Nu poate fi folosit pentru obţinerea unor in- 
ductanţe de valori mari. în cazul bobinajelor multistrat se pot obţine induc- 
tivităţi mari (la volum mic), dar o dată cu creşterea numărului de straturi 
cresc capacităţile parazite şi apare pericolul străpungerii, între spire cu di¬ 
ferenţa mare de potenţial. Evitarea pericolului străpungerii se poate înde¬ 
plinii dacă se utilizează bobinajul piramidal, secţionat, secţionat fagure sau 
fagure în galeţi. 

Bobinajul în fagure asigură o micşorare a capacităţii parazite (conduc¬ 
toare alăturate, cu diferenţe mari <ţe tensiune nu sînt paralele) şi o rigiditate 
mecanică bună. Pentru bobi n aje p e miezuri magnetice cu întrefier trebuie 
luate, măsuri de poziţionare a bobi na l u ^ m v e( ^ e rea micşorării influenţei 
cîmpului magnetic de dispersie din întrefier, cî n( ţ întrefierul este mare (mai 
mare decît 0,1 din diametrul miezului). în cazul unei bobine realizată cu o 
oală de ferită cu întrefier mare, factorul de inductanţă A L (raportul dintre 
inductanţă şi pătratul numărului de spire) depinde de poziţia bobinajului 
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Fig. 4.6. Variaţia factorului de inductanţă şi a pierderilor în funcţie de poziţionarea bobinei 
în fereastra unui miez de tip oală, cu întrefier mare: a) poziţionarea bobinajului; b) factorul 
de inductanţă; c), d) rezistenţa de pierderi raportată la inductanţa pentru un conductor 
monofilar (c) şi conductor liţat (d); I — bobinaj lateral; II — bobinaj în toată fereastră 

III — bobinaj central. 

în fereastra miezului magnetic (fig. 4.6, a), poziţia laterală oferind o valoare 
cu variabilele cele mai mici. 

De asemenea, utilizarea unui- conductor monofilar sau multifilar (,.li¬ 
ţat”) conduce la un raport rezistenţă de pierderi — inductanţă favorabil 
conductorului liţat (fig. 4.6, c, d). Bobinajele utilizate în filtraje de curent 
continuu, unde componenta continuă este variabilă, sînt prevăzute cu un 
întrefier în „scară” pentru a realiza o permeabilitate neliuiară, secţiunile 
saturîndu-se gradat (fig. 4.7). 

Creşterea valorii limită a curentului continuu prin bobină cu mie-z se 
poate face prin realizarea unui întrefier în miezul magnetic sau utilizîndu-se 
miezuri magnetice prepolarizate cu mici magneţi (fig. 4.8). în figura 4.8, b, 
punctul O reprezintă centrul axelor pentru .miezul normal, iar O' centrul 
axelor pentru miezul polarizat. 
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a . b. 


Fig. 4.8. Miez magnetic prepolarizat: a) forma miezului; b) dependenţa induc- 
tanţei de intensitatea cîmpului magnetic. 1 

Conductorul de bobinaj în majoritatea cazurilor este constituit din 
fir de cupru c,u p = 1,7 • 10 ~ 8 Om, monofilar sau multifilar pentru înaltă 
frecvenţă. La unele tipuri de bobinaje se utilizează şi conductoare de Al 
(p = 2,74 • 10 -8 Om). Conductoarele sînt izolate cu pelicule elastice din 
punct de vedere mecanic şi permitivitate mică, în mod frecvent fiind folo¬ 
site emailurile (lacuri pe bază de răşini poliuretanice, epoxidice, polivinil 
acetat), fibre textile (bumbac, mătase), îibre anorganice (fibre de sticlă) 
sau combinaţii ale celor menţionate mai sus. 

Diminuarea efectului cîmpurilor electromagnetice exterioare se face 
prin ecranarea cu materiale feromagnetice pentru cîmpuri perturbatoare 
de joasă frecvenţă şi materiale bune conductoare de electricitate pentru 
frecvenţe înalte. In figura 4.9 s-a figurat un ecran magnetic sferic cu raza 
interioară R { şi raza exterioară R e , situat în cîmpul magnetic H e . Cîmpul 
magnetic din interior se poate exprima cu relaţia [13] : 
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Se observă că pentru creş¬ 
terea gradului de ecranare 
'(Hil H e ), trebuie ca ecranul să 
prezinte raportul razelor R t \ R e 
cit mai mic, iar permeabilitatea 
magnetică a ecranului să fie cit 
mai mare. De exemplu, pentru 
RijR e = 0,9 si p' = 600 rezultă 
HtIH, = 0,032. 

împotriva tensiunilor para¬ 
zite prin cuplaje capacitive se 
Utilizează ecrane electrostatice Eig- 4.9. Ecran electromagnetic, 

(materiale bune conductoare de 

electricitate Cu, Al) legate !l'a punctul de masă. Ecranul trebuie să nu 
formeze o spiră în scurtcircuit dacă cîmpul magnetic al bobinei stră¬ 
bate ecranul. 



4.4. PROIECTAREA TRANSFORMATORULUI 
PENTRU O SURSĂ ÎN COMUTAŢIE 
IN MONTAJ SEMIPUNTE 


în configuraţia tipică, transformatorul prezintă elementele reprezen¬ 
tate în figura 4.10. 

Ecuaţia de bază pentru calculul unui transformator se obţine din le¬ 
gea inducţiei electromagnetice 

d£> 
dt 

unde : 

u este tensiunea indusă îutr-o spiră conductoare ; 

O — fluxul magnetic. 




7 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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Un transformator lucrează în condiţii de eficienţă maximă dacă ra¬ 
portul dintre numărul de spire din primar, N lt şi numărul de spire din se¬ 
cundar, N 2 , este egal cu raportul tensiunilor din cele două înfăşurări, adică 


Ni = Ux 

n 2 u a ' 


(4.4) 


Exprimînd tensiunea în volţi, inducţia magnetică în gauss şi secţiunea 
miezului în cm 2 , tensiunea indusă în înfăşurare se poate scrie astfel: 

u = N ■ S^J • IO-*. . (4.5) 


Această relaţie permite calcularea inducţiei magnetice maxime ce poa¬ 
te să apară în miez pentru a fi siguri că transformatorul lucrează în zona 
liniară a curbei de magnetizare. Astfel: 


B 


max 


U 1 • IO 8 

K-f-Ny S m ’ 


(4.6) 


unde : 


U 1 este tensiunea din primar, [V]; 

/ . — frecvenţa, [Hz] ; 

N\ — numărul de spire din primar ; 

S m — secţiunea miezului, [cm 2 ]; 

K — factorul de formă, 4,44 pentru tensiune sinusoidală şi 4,00 
pentru tensiune rectangulară. 

întrucît în cadrul surselor în comutaţie avem tensiuni dreptunghiula¬ 
re, vom utiliza în toate cazurile K = 4. 

în mod uzual, la proiectarea transformatorului pentru inducţia maximă 
■se alege o valoare care să corespundă zonei liniare a caracteristicii B = 
— f(H). Pentru a evita saturarea miezului în condiţiile cele mai dezavanta¬ 
joase pentru transformator, se alege B max — B sat l 2. 

Din relaţia (4.6) obţinem: 


N,=. 


(7 X • IO 8 


-S. 


(4.7) 


Da alegerea corectă a miezului feromagnetic se au în vedere două as¬ 
pecte. Un aspect este legat de capacitatea miezului de a transfera puterea 
necesară circuitului de sarcină, iar al doilea aspect are în vedere secţiunea 
înfăşurărilor, care trebuie să fie suficient de mare pentru ca pierderile de 
putere să fie minime. 

Puterea debitată de transformator se exprimă prin relaţia: 


P = 0,5 B„J X • f-j ■ S m ■ ■ 10 -o, (4.8) 

unde P este puterea transformatorului, [W] ; 

B — inducţia maximă, [G]; 

/ — frecvenţa, [Hz] ; 

j — densitatea de curent, [A/mm 2 ]; 

S m — secţiunea miezului, [cm 2 ] ; 

S b — secţiunea bobinajului, [cm 2 ]. 
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Din relaţia (4.7) se observă 
că păstrînd inducţia maximă 
constantă, numărul de spire va¬ 
riază invers proporţional cu sec¬ 
ţiunea miezului, iar pe de altă 
parte mărimea spaţiului de bo¬ 
bina j, spre exemplu, la miezurile 
de tip E (fig. 4.11) este deter¬ 
minată de suprafaţa ferestrei 
Sf = (a • 2 h), care, o dată cu 
schimbarea tipului de miez, creş¬ 
te aproximativ proporţional cu 
secţiunea miezului (S„, — b ■ c). 



Fig. 4.11. Miez de ferită de tip E. 


Dacă densitatea de curent în conductoare rămîne constantă, puterea 
debitată de transformator creşte proporţional cu suprafaţa ferestrei şi, 
implicit, cu secţiunea miezului. Rezultă că, din relaţia (4.8), la o putere de 
gabarit impusă se poate exprima produsul (S 6 • S b ), după cum urmează i 


S„, Sr, — 


P • 10“ 


0,5 B ■ f ■ i 

’ ni ax J o J 


(4.9) 


Numărul de spire al înfăşurării secundare se determină cu ajutorul 
raportului de transformare, n, şi al numărului de spire dinţprimar : 

N 2 = n ■ A 7 ,. (4.10) 

Datorită rezistenţei înfăşurărilor, tensiunea în sarcină la bornele în¬ 
făşurării secundare va scădea. De aceea pentru’calculul numărului de spi¬ 
re al înfăşurării secundare se foloseşte un număr de spire 2—5% mai mare, 
adică 


N 2 = (1,02 ..-1 ,05)n • N v (4.11) 

Cunoscînd puterea absorbită de înfăşurarea primară, respectiv pute¬ 
rea cedată de înfăşurarea secundară, precum şi tensiunile ce apar în aceste 
înfăşurări, ,se calculează curenţii din primar şi secundar. 

Cu ajutorul densităţii de curent-admise, j, din [3, p. 77] se găsesc dia¬ 
metrele conductoarelor necesare pentru bobinare. 

Da proiectarea transformatorului trebuie să se ţină seama de modul 
în care încap înfăşurările în fereastra de bobinaj. Acest lucru este definit 
de coeficientul de umplere y : 



(4.12) 


Datorită carcasei şi a izolaţiei dintre înfăşurări, coeficientul de umple¬ 
re trebuie să fie subunitar. Jn general y este cuprins între 0,6 şi 0,8. Supra¬ 
faţa totală a bobinajului este ,dată de relaţia : 


St 


k 


£ s K = 


N- 


(4.13) 
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unde : i efste numărul de înfăşurări; 

N — numărul de spire al înfăşurării i ; 

n A — numărul de spire care încap pe unitatea de suprafaţă (spi¬ 
re/cm 2 ). 

Dacă transformatorul are mai multe înfăşurări, sau dacă din cauza 
tensiunilor mari se utilizează folii izolatoare, trebuie verificată grosimea 
bobinajului. Se calculează grosimea fiecărui bobinaj şi se însumează împre¬ 
ună cu 'grosimea straturilor izolatoare. 

Pentru aceasta, se calculează întîi numărul de spire care încap intr-un 
strat al bobinajului, luînd în considerare faptul că bobinajul este izolat 
strat cu strat: 


n strat = n t (2h — hp), (4.14) 

unde : 

este numărul de spire bobinate strîns, care încap pe o lăţime de 
1 cm; 

2 h — înălţimea spaţiului de bobinaj ; 

hp — lăţimea pierdută din spaţiul de bobinaj din cauza pereţilor 
laterali ai carcasei şi datorită faptiîlui că la marginea stratului 
rămîne un mic spaţiu neutilizat; în practică h p = 0,2 . .. 
/. . 0,5 cm. 

Cu ajutorul numărului de spire pe strat se determină numărul de stra¬ 
turi al unei înfăşurări: 


w li2 = 


N 


1,2 


n e (2h-h p ) 


(4.15) 


Dacă bobinajul următor se începe după un strat izolator mai gros, 
numărul de straturi se rotunjeşte la cifra întreagă imediat superioară. 
Cunoscînd numărul de straturi, se determină grosimea înfăşurării: 

g=W(d iz + ?>), (4.16) 

unde d iz este grosimea conductorului izolat; 

8 — grosimea stratului de hîrtie izolatoare, de obicei 0,03 . .. 

... 0,1 mm. 

Grosimea totală a bobinajului este 


g =t2Sk + 72 s *-i M 

k=i k=i 

în care : 


g k sînt grosimile înfăşurărilor ; 

8fc_ life — grosimile izolaţiilor dintre înfăşurări; 

S 01 — grosimea carcasei, de obicei 1—2 mm. 

Dacă transformatorul a fost bine proiectat, grosimea bobinajului tre¬ 
buie să fie : 

g = (0,8 ...0,95)a. (4.18) 


100 



Avînd determinată secţiunea bobinajului cu relaţia (4.13), cu un fac¬ 
tor de formă y = 0,7 rezultă ce suprafaţă Sf ar fi necesară pentru fereastră. 

Din relaţia (4.9) rezultă secţiunea miezului S„ r Cunoscînd suprafaţa 
miezului S' m şi secţiunea ferestrei Sf, se alege din catalogul firmei producă¬ 
toare tipul de miez de ferită. 

Adesea nici unul din tipurile de miezuri nu satisface în întregime con¬ 
diţiile impuse simultan pentru S,„ şi S f . Se alege tipul de miez care corespun¬ 
de cel mai bine din punct de vedere al ferestrei şi care asigură secţiunea ne¬ 
cesară a miezului. 

Dacă nu se poate adopta un anumit tip de miez de ferită se încearcă 
să se modifice valoarea inducţiei maxime sau a densităţii de curent în con¬ 
ductoare. O creştere de curent sau a inducţiei maxime produce o micşora¬ 
re proporţională a secţiunii bobinei, dar va determina creşterea pierderilor 
de putere şi, în consecinţă, încălzirea transformatorului. De aceea, se re¬ 
comandă a se recurge la acestă soluţie numai dacă valorile alese iniţial pen¬ 
tru B max şi j sînt suficient de lejere. 

Dacă aceste încercări nu duc la un rezultat satisăfcător, se alege tipul 
de miez mai mare, admiţînd un coeficient de umplere a ferestrei ceva mai 
mic. 

După stabilirea definitivă a parametrilor miezului, se verifică din nou 
umplerea ferestrei. .. 

Pe baza diametrului conductorului, determinat din condiţia de densi¬ 
tate de curent, se poate calcula .rezistenţa înfăşurării: 

R — p — • N, (4.19) 

unde : 

p este rezistivitatea conductorului la 20°C; 
l s — lungimea medie a spirei; 

5 — secţiunea conductorului; 

N — număful de spire. 

Lungimea medie a spirei se determină cu relaţia 

4 = 2(& + c) -}- 7t • g, 

în care prin ,,g” se înţelege grosimea bobinajului. Dacă transformatorul este 
bine calculat g £ a. 

Puterea totală pierdută în transformator este : 

P = P b + P m , (4.20) 

unde : 

P b reprezintă pierderile de putere în bobinaj ; 

P m ■ — pierderile de putere în miez. 

Pierderile de putere în conductoarele de bobinaj se exprimă prin re¬ 
laţia : 

P b =±HR k , (4.21) 

A=1 

în care : R k este rezistenţa înfăşurării k ; 

I k — curentul în înfăşurarea k. 
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Pierderile în miez sînt influenţate, în principal, de calitatea miezului. 
Ele se pot exprima cu relaţia [1]: 

p m = c m ■ V,„, (4.22) 

unde V,„ reprezintă volumul miezului, iar C m este un coeficient de pierderi 
exprimat în W/cm 3 . El este dat de firmele producătoare de miezuri fero- 
magnetice sub formă de tabele sau nomograme în funcţie de frecvenţa de 
lucru. 

Energia de pierderi a transformatorului determină o cantitate echiva¬ 
lentă de căldură. Se va produce o încălzire a miezului şi a bobinajelor cit 
mai pronunţată, cu cit condiţiile de răcire sînt mai grele. Ea transformatoa¬ 
rele cu răcire naturală în aer liber, condiţiile de răcire sînt determinate în 
principal de suprafaţa de răcire S r . 

Conductivitatea termică raportată la unitatea de suprafaţă necesară 
pentru răcire se exprimă prin relaţia [1]: 

S d = 1,4 • IO- 3 -f 1,217 • IO- 6 r>. 585 (W/cm 2 • °C], (4.23) 

unde T este temperatura mediului ambiant. 

Din datele de catalog ale miezului folosit se poate calcula suprafaţa 
de răcire totală, S n pe care o oferă. Aceasta permite calcularea conductan- 
ţei termice G t 

G t = S, • S d [W/°CJ. (4.24) 

Temperatura dezvoltată în transformator este 

T t = f , (4.25) 

Gt 

iar temperatura maximă atinsă este : 

T m =T a + T t . (4.26) 

secundar 


izolaţie 


Fig. 4.12. Posibilităţi de realizare a bobinajului. 
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Dacă T m este prea mare, se măreşte S, sau se micşorează rezistenţa 
electrică a conductoarelor de bobinaj. 

în ceea ce priveşte modul de bobinare a transformatorului se utilizea¬ 
ză două procedee : strat lingă strat (fig. 4.12, a) şi întreţesut (fig. 4.12, b). 

Bobinarea întreţesută ^ a înfăşurărilor reduce inductanţele parazite, 
precum şi efectul lor asupra funcţionării transformatorului. 


4.5. PROIECTAREA TRANSFORMATORULUI 
UNEI SURSE DE TIP „FLYBAC*K“ 


în paragraful 2.3 s-a prezentat funcţionarea unei surse în comutaţie 
de tip ,,flyback” cu principalele forme de undă. în funcţie de parametri 
electrici ai transformatoarelor, curentul prin tranzistorul de putere, adică 
curentul prin primar, poate prezenta două forme de vaiatie în timp (fig. 
4.Î3). ....... ' 

Din analiza funcţionării sursei de tip „flyback” rezultă că transforma¬ 
torul nu este utilizat la capacitatea sa maximă, deoarece curentul prin pri¬ 
mar şi, deci, fluxul nu vor fi niciodată mai mici ca zero. Această situaţie 
creează însă posibilitatea ca pentru curenţi care depăşesc anumite limite să 
se ajungă foarte uşor la saturaţie. 

Pentru a împiedica saturarea miezului există două posibilităţi. O pri¬ 
mă posibilitate constă în alegerea unui miez de dimensiuni cît mai mari. 
A doua posibilitate are în vedere crearea unui întrefier pentru a aplatiza 
curba B = f(H) şi pentru a mai reduce densitatea de flux pentru aceeaşi 
polarizare în curent continuu. Proiectantul preferă a doua soluţie, care 
oferă transformatoare mai compacte, de dimensiuni mai mici. 

Dacă o inductivitate este alimentată cu o tensiune de formă dreptun¬ 
ghiulară de amplitudine U 1 , curentul maxim I C \ depinde de tensiunea U v 
inductivitatea L lt durata t 1 şi curentul minim I C2 : 

U i = Li ( J ci ~ 7 c 2 ) ; (4.2 7 ) 

h 

unde : ■U 1 este tensiunea continuă de alimentare, [V] ; 

L x — inductivitatea primarului, [H]; 




Fig. 4.13. Variaţia curentului în primar: a) formă triunghiulară; b) formă trapezoidală. 
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I C1 — valoarea maximă a curentului de colector, [A] ; 

I C2 — valoarea minimă a curentului de colector, [A]; 

t x — durata de conducţie, [s]. 

Pentru ca pierderile de putere pe tranzistor şi în miez să fie cit mai 
mici posibil, se alege 


Întrucît 


unde 


relaţia (4.27) devine 


Ica < 0,1 I C1 . 

1 / 

t a ’ 

•'X max 



1 nun 


A ‘ Pr.l ^C 2 1 ' f 


(4.28) 


Dacă curentul J C2 este neglijabil faţă de Ia, puterea debitată de trans¬ 
formator este 

P = ±Ly P C1 -f. (4.29) 


împărţind relaţiile (4.28) şi (4.29) avem: 


P 

^ Inii n 


' J C1 ' / ' “hm* 

2 £i - Ia-I ’ 


din care putem exprima valoarea maximă a curentului prin primar, în func¬ 
ţie de puterea debitată 


^Imin * a max 

în funcţie dc I c i sc poate găsi, din relaţia (4.28), valoarea inductanţei pri¬ 
marului 

T.y = min ' a ”'** . (4.30) 

J ci ’f 


Considerăm că transformatorul îl realizăm pe un miez de ferită de ti¬ 
pul EC [10], cu întrefier. întrefierul prezintă cea mai mare reluctanţă în 
calea liniilor de cîmp magnetic, ceea ce permite să considerăm că o mare 
parte a energiei dezvoltate o regăsim în întrefierul de volum v it a cărui 
lăţime este l t . în aceste condiţii, avem : 

Lylci = -j B max ■ H ■ Vi, (4.31) 

unde : 

V{ = S m * I , 

li este lăţimea întrefierului. 
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ţi a 


Volumul efectiv minim al miezului feromagnetic se exprimă din rela- 


V = 


(‘«Mei • L > 


B z 

max 


(4.32) 


Dacă se utilizează un miez feromagnetic fără întrefier, ca de exemplu, 
un miez toroidal, pentru valoarea obţinută din relaţia (4.32) ar rezulta di¬ 
mensiuni geometrice neobişnuit de mari. 

Alegînd însă un miez feromagnetic cu întrefier, dimensiunile acestuia 
pot fi reduse substanţial. Lăţimea întrefierului se r calculează astfel: 


sau 


fi 2 

t T2 _ max n j 

-^1 * CI — “ * * f'if 


h = 


ti /" 1 ' Ibl 


S ■ B 2 

m max 


unde u.j este permitivitatea întrefierului. 


(4.33) 


Numărul de spire al primarului se determină caleulînd în prealabil 
inductivitatea primarului. Inductivitatea primarului este dată de relaţia : 


L i= J^ !L) (4 34) 

unde : 

(j. este permitivitatea miezului 
l — lungimea bobinei. 

Relaţia de mai sus poate fi scrisă şi astfel : 


N,= 


ii • i 


L i • I c 


LJ, 


Ni ■ S m • fi 


Ci 


ii ' I, 


C 1 


Ni ■ ^ • Al 


S m jj, - 


NI 


ci 


(4.35) 


Pentru calculul numărului de spire din secundar, folosim relaţia 
(2.47) : 


ZJ S = - 1 • U i — — — • Ui • -di— = A • U, ■ —-— = — • XJ, • —— , 

Ni t 2 Ni T - ti Ni ^ N, 1 - 


i _ A N * 
T 


de unde 




Ni a) 

L\ ■ K 


(4.36) 


în continuare se determină numărul de straturi, grosimea bobina ju- 
lui, încărcarea ferestrei cu ajutorul relaţiilor prezentate în paragraful an¬ 
terior. 

Se verifică grosimea bobinajului cu relaţiile (4.16—4.18). Dacă relaţia 
(4.18) nu se verifică, se alege un alt miez care permite prin fereastra ce o 
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asigură bobiuarea întregului număr de spire, inclusiv-izolaţiile între straturi. 
Se are în vedere ca şi secţiunea miezului să fie mai mare, în acest fel împie- 
dicîudu-se saturarea miezului. 


4.6. APLICAŢII 

> 


A.4.1. Să se proiecteze un transformator pentru o sursă în comutaţie 
în montaj ,,semipunte" cu următoarele date : 

— tensiunea de alimentare U t = 310 V ; 

— tensiunea de ieşire U s = 5 V ; 

— curentul de sarcină I s = 20 A; 

— frecvenţa de comutaţie / = 20 kHz; 

Rezolvare 

_1. Tipul şi natura materialului feromagnetic. Din catalog [14] alegem 
un miez de ferită de tipul MZ — 5, care are domeniul de frecventă cuprins 
între 0,01-0,1 MHz. ' 


2. Se alege inducţia maximă, B max . Din caracteristica de magnetizare 
a materialului MZ—5 găsim că B sat = 3500 G. Pentru a avea certitudinea 
c-ă pentru o gamă largă de variaţie a tensiunii de la intrare, precum şi pen¬ 
tru un domeniu extins de temperatură [t < 100°C) nu se ajunge să se lucre¬ 
ze în saturaţie, considerăm în exemplul de faţă B= 1600 G. 

3. Se calculează curentul absorbit de primarul transformatorului. Con¬ 
form relaţiei (2.72) avem: 


h = 


3 P, 

Ui 


3 • 100 
310 


= 0,96 A. 


4. Se determină dimensiunile şi geometria miezului feromagnetic. 
O imagine aproximativă asupra dimensiunilor secţiunii miezului şi a bobi- 
najului ne-o .oferă relaţia (4.9) 


S m • S b = 


10 ' 


0,5J3 • / 

’ max J 


Dacă admitem prin conductorul bobinajului o densitate de curent 
j = 2,5 A/mm 2 , avem : 


S_ • S,, = 


100 ■ 10 ' 


0,5 ■ 1600 • 20 • IO 3 • 2,5 


= 2,5 Cili 4 . 


în mod normal un miez feromagnetic la care produsul^ S m • S b are va¬ 
loarea obţinută mai sus poate să asigure 100 W la ieşire. în practică însă, 
bobinarea cere un spaţiu mult mai mare decît cel reieşit din calcule, pentru 
că intervin izolările între spire şi între înfăşurări. în plus, este bine a se 
lăsa un spaţiu liber între ultimul strat al bobinajului şi peretele miezului 
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feromagnetic pentru răcire în cazul unor încărcări suplim'entare al transfor¬ 
matorului. 

în aceste condiţii produsul (S m • S b ) se măreşte cu 50% pînă la 75% 
faţă de valoarea rezultată din calcul. 

Deci 

,S m ■ S b = (3,75 — 4,375) cm 4 . 

Fie miezul E42 care-1 alegem pentru a realiza transformatorul. Din 
datele de catalog avem : 


Tip 

^(nH/sp 2 ) 

lt (cm) 

S,„ (cm 2 ) 

Cod 

B42 

+ 30% 

3900 

0,7 

1,81 

MZ-6-02 


-20% 





5. Se calculează numărul de spire din primar cu relaţia (4.7) : 

AT V 1 -1V _ 310-103 

-*■* i —■ i 7 s c — — 4.00 spire. 

4 • / ■ B „mx ‘ S »> 4 • 20 • IO 3 • 1600 • 1,81 r 

6. Se calculează numărul de spire din secundar. Din cauză că în se¬ 
cundar avem un redresor bialternanţă cu priză mediană, tensiunea în se¬ 
cundar este U 2 — 2U S . 

X 2 = N x iîî = 133 • — = 4,3 spire. 

U, 310 r 

7. Alegerea dimensiunilor conductoarelor de bobinaj se face în funcţie 
de curenţii ce le parcurg. în primar curentul este I 1 = 0,96, iar în secundar, 
întrucît sistemul de redresare este cu punct de nul, printr-o jumătate a se¬ 
cundarului trece un curent de 10 A. 


Din tabelul 
găsim : 

[3, p. 78], pentru o densitate 

de curent j 

= 2,5 A/mm 2 , 


d 

(mm) 

diz 

(mm) 

«s 

(spire/cm 2 ) 

n e 

(spire/cm) 

i 

max 

(A) 

Primar 

0,7 ' 

0,759 

125 

13,1 

0,96 

Secundar 

2 

2,1 

15,5 

4,75 

7,8 


Întrucît printr-un conductor cu diametrul de 2 mm, la densitate de 
curent j = 2,5 A/mm 2 , curentul maxim este de 7,8 A, rezultă că pentru 
a realiza înfăşurarea secundară este nevoie de doi conductori paraleli de 
diametru d = 2 mm. 

8. Se calculează secţiunea bobinajului. Conform relaţiei (4.13) avem: 
S 4 =^i + 2-^A = — -4- 2 — - — = 1,064 +.0,5 = 1,56 cm 2 . 

n si n 2 125 15,5 
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15,2-o.e 


9. Se verifică încărcarea fe¬ 
restrei y. Secţiunea ferestrei 
miezului E —42 este de circa 
2,57 cm 2 


Si 

Y = ~r 


1,56 


2,57 


0 , 6 . 


Se observă că rezultă o 
încărcare a ferestrei la limita 
inferioară. Pentru o încărcare 
normală se admite y = 0,8 —0,9. 

Cu valoarea găsită pentru 
secţiunea bobinajului S b şi cu 
valoarea aleasă pentru secţiunea miezului S m se verifică produsul S m ■ S b 

exprimat la punctul 4. 

Astfel 

S m ■ S b = 1,81 X 1,56 = 2,82 cm 4 . 


10. Se verifică grosimea bobinajului. Conform relaţiei (4.16) avem; 

g = W,(d lh + 8) + W 2 ( d‘2 i 2 + 8). 

Numărul de straturi din primar W 1 este : 


W r = 


N t 


133 


nh{2h - h P ) 13,1(2 • 1,5 - 0,2) 

Se ia 11’j = 4 straturi. 

Numărul de straturi în secundar 
N, 4 


— = 23,6 straturi. 


W 2 = 


nlMh — Jih) 4,75 

P —-(2,1,5-0,2) 


0,6 straturi. 


Se ia W 2 = 1 strat. 

în calculul lui W 2 s-a considerat nlJ2 pentru că o spiră este for mată 
de fapt din două conductoare în paralel. 

Grosimea bobinajului este 

g = 4(0,759 + 0,05) + 1(2,1 + 0,05) = 3,23 + 2,15 = 5,38 mm. 

Pentru ca grosimea bobinajului să corespundă cu deschiderea ferestrei 
trebuie ca 

g = (0,8 . . . 0,95)8,7 = (6,96 . . . 8,265) mm. 

Se observă că grosimea "bobinajului realizat se încadrează în limitele 
impuse, rămînînd şi spaţiu pentru ventilaţie. 




â. 4.2. Să se dimensioneze transformatorul unei surse în comutaţie 
de tip „flyback” cu următoarele date : 

— tensiunea de alimentare U 1 este cuprinsă între 270 şi 310 V; 

— puterea P = 100 W; 

— curentul de sarcină I s = 20 A; 

— tensiunea de sarcină U s = 5 V ; 

— frecvenţa de lucru / = 20 kHz ; 

— factorul de umplere, u. max = 0,45. 

Rezolvare ^ 

1. Se calculează valoarea maximă a curentului de colector I cx . Pentru 
tensiunea minimă de intrare şi factorul de umplere maxim, curentul are 
valoarea 


min * a max 270 • 0,45 

2. Valoarea minimă a curentului de colector este 
-ÎC2 ^ 0,1 I c i 

J C2 = 0,164 A. 

3. Se determină inductivitatea primarului. Folosind relaţia (4.30) 
în care considerăm I c2 -4 hi, avem: 


L,= 


u, 


270 • 0,45 
1,64 ■ 20 • IO 3 


= 3,7 • 10~ 3 H. 


4. Se aleg conductoarele pentru bobinare, ţinînd cont de curenţii ce 
le parcurg. în primar curentul I x = 1,64 A iar în secundar I 2 = 20 A. 
Din [3, p. 78] pentru o densitate de curent j = 3 A/mm 2 găsim : 



d 

d 

IZ 

M s 

n l 

I 

max 


(mm) 

(mm) 

(spire/cm 2 ) 

^ (spire/cm) 

(A) 

Primat 

0,85 

0,911 

87 

11 

1,7 

Secundar 

2 

2,1 

15,5 

4,75 

9,43 


Întrucît curentul de sarcină este de 20 "A, pentru a avea un diametru 
corespunzător al sîrmei de bobinaj, se execută secundarul din3 conductoa¬ 
re în paralel, fiecare conductor avînd diametrul de 2 mm. 

5. Alegerea miezului feromagnetic. Fie miezul de ferită de tipul EC70 
[10] caracterizat prin: 

— volumul V n = 55,6 cm 3 ; 

— secţiunea S m = 2,79 cm 2 ; 

— lungimea medie a liniei de cîmp l e = 14,4 cm. 

în fig. A.4.2 sînt prezentate dimensiunile geometrice. 

Alegerea este judicioasă numai după ce se verifică dacă bobinajul 
intră în fereastra ce o oferă miezul şi dacă pentru curentul maxim miezul 
nu se saturează. Materialul feromagnetic, 3C8, care intră în compoziţia mie- 
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zului, are B sat = 3300 G la 
100°C. Pentru ca în.gama de 
variaţie a tensiunii de intrare 
să nn se ajungă la saturaţie, 
se alege B sat j2 = 1600 G. 

6. Calcularea numărului 
de spire în primar. Cu relaţia 
(4.35) avem : 

• *,i 




B. 


Fig. A.4.2. Miez EC 70. 


3,7 • IO- 3 • 1,64 
2,79 • IO- 4 - 1600 • IO" 4 


= 135 


7. Calculul numărului de.spire din secundar. Din relaţia (4.36), avem: 
jy _ 0V a ■ U s ( 1 — a) _ 135 • S • (1 - 0,45) 


spire. 

T' 

L 

= 2,66 spire. 


L\ - a 310 • 0,45 

Se adoptă N 2 = 3 spire. 

8. Se calculează secţiunea necesară bobiuajului: 


S b = — + 3-2^ = — 

V). u. _ Ol 


135 


87 


4,75 


1,55 + 1,89 = 3,44 cm 2 . 


9. Se verifică încărcarea ferestrei, y. Secţiunea ferestrei miezului EC70 
este 4,64 cm 2 

y = ^ = Mi = 0,74. 

Sf 4,64 ■ 


Rezultă o încărcare normală a ferestrei. 


10. Se calculează lăţimea întrefier ului. Dacă ar trebui să’ utilizăm un 
miez fără întrefier, volumul necesar pentru circuitul magnetic este dat de 
relaţia (4.32). Din catalog trebuie să alegem un miez care are volumul cel 
puţin egal cu cel care rezultă din relaţia (4.32). 

Pentru a putea folosi, totuşi, miezul EC70 ales mai sus trebuie prac¬ 
ticat un întrefier de lăţime l it care se poate calcula cu relaţia (4.33) 

„ma 



k = 


S„, • 5* 


Considerînd în' întrefier’; aer/' p/= 4 • n • 10 7 H/m, avem 

7 4 • ît • io- 7 • 3,7 • io- 3 • 1,64 2 . __ 

li — —-= l,/t> mm. 

2,79 • 10“ 4 • (1600 • IO- 4 ) 2 


.... * 


Se poate crea un întrefier de 1,75 mm între părţile centrale ale mie¬ 
zului EC70 sau un spaţiu de 0,875 mm la fiecare din cele două braţe late¬ 
rale, pentru a avea acelaşi efect. 
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Se calculează grosimea bobinajului, g : 

g — W^dn- + S) + T1' 2 (^2i> + §)■ 

Numărul de straturi care rezultă în primar este dat de relaţia : 
A T ! 135 


w\ = 

nh{2h - hp) 11(2 - 2,32 - 0,2) 
Se adoptă T , r i = 3 straturi 


W. = ■ 


N, 


nl o 

-f (2 h - h p ) 


4,75 


== 2,76 straturi. 


• = 0„4 straturi. 


(2 • 2,32 - 0,2) 


Se adoptă W 2 = 1 strat. 
Grosimea bobinajului rezultă : 


g = 3(0,911* + 0,05) + 1(2,1 + 0,05) = 2,895 + 2,15 = 5,045 mm. ' 


Din figura A.4.2, care prezintă geometria miezului BC70, rezultă că 
deschiderea ferestrei permite realizarea bobinajului de grosimea g = 
== 5,Q45 mm. 


11. Calcularea pierderilor de putere. Putere^, pierdută în transfor¬ 
mator, conform relaţiei (4.20) este 

P = Pb + P m- 

Pierderile de putere în miez, P m , se iau din catalog [IO]. Ele se 
exprimă în funcţie de' frecvenţă, temperatură şi inducţie magnetică. Va¬ 
loarea maximă a acestora este = 3 W. 

Pierderile de putere în conductoare se exprimă : 

P b = 1\ ■ R x + 1\R 2 . 

Din relaţia (4.19) găsim valorile rezistenţelor conductoarelor de bobi- 

naj. 

Din tabelul [3, p. 78] .avem : 

S 1 — 0,568 mm- 

5 2 = 3,142 imn 3 şi p Cu = 0,0175 • IO -6 D. • m. 

Avem nevoie de lungimea medie a unei spire. Îutrucît la miezul EC70 
bobinajul este de formă cilindrică, lungimea medie a spirei o aproximăm 
prin relaţia : 

, ■ io - 3 

S ~ 2 

unde 

D 1 este- diametrul exterior al bobinei; 

D 2 — diametrul interior al bobinei. 

Deci 


4 = 


—(43,3 - 16,8) 
2 


IO" 3 = 41,6 • IO” 3 m. 
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Atunci : 


R r = 0,0175 


41,6-■ 10-3 • 135 
0,568 • IO- 6 


173 • IO" 3 O, 


R 2 = 0;0175 • IO- 6 • 41,6 — ° 3-3 = 0;69 • 10- 3 O, 

3,142 • 10-« 


O 63 • 10-3 

P b = 1,64 2 • 173 • IO - 3 _l 20 2 • ' 3 = 465,3 • 10 _3 + 92 • 10 _3 = 

= 557,3 - IO" 3 W, 

P = 3 + 0,557 = 3,5573 W. 


12. Temperatura dezvoltată în transformator este : 



unde 

G t = S, ’ S d . 

Din catalog [10] pentru suprafaţa de răcire avem valorile 

S, = 75,43 cm 2 . 


= 1,4 • IO" 3 + 1,217 • IO" 6 • (25)t 585 = 1,4 • 10“ 3 ['W/cm 2 • C C], 

G, = 75,43 • 1,4 • IO- 3 = 105,6 • 10 -3 , 

•j' _ 3,55 _ 3550 _ 33°Q 

1 ~ 105,6 • 10 -’ ~' 105,6 ~ 

Temperatura maximă admisă T m 

T„, = 25 + 33 = 58 C C. 

O creştere de temperatură de 33°C peste temperatura mediului am¬ 
biant se consideră acceptabilă pentru un transformator obişnuit, cu răcire 
naturală, la care condiţiile de răcire silit determinate în principal de .supra¬ 
faţa de răcire S r . 
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Capitolul 5 


REDRESAREA ŞI FILTRAREA 


5.1. INTRODUCERE 


Circuitul de ieşire^ al unei surse de. putere în comutaţie este format 
din una sau mai multe înfăşurări, care alimentează circuitele redresoare 
aferente. Aceste circuite sînt de obicei de tensiune joasă, capabile să furni¬ 
zeze o anumită putere pentru alimentarea cu tensiune continuă a diferitelor 
tipuri de consumatori. Cele mai frecvente valori de tensiuni continue sînt 
±5 V, ±12 V, ±15 V, ±24 V. Tensiunea ce rezultă în înfăşurările secun¬ 
dare este de obicei de formă rectangulară, de frecvenţă înalta, fapt ce re¬ 
clamă utilizarea unor dispozitive electronice adecvate, cum ar fi: diode 
redresoare rapide, diode Schottky, condensatoare cu rezistenţă proprie 
foarte mică. 

în acest capitol se prezintă caracteristicile, posibilităţile şi limitările 
în funcţionarea unor componente electronice folosite în circuitul de ieşire 
al unei surse în comutaţie. 


5.2. TIPURI DE REDRESOARE ŞI FILTRE 


Circuitele de redresare şi filtrare utilizate în construcţia surselor în 
comutaţie sînt la latitudinea proiectantului, alegerea unei anumite structuri 
l'imd făcută în funcţie de circuitul ce urmează a fi alimentat. 

Sursa de tip ,,flyback” foloseşte ca circuit de ieşire o structură ca 
cea prezentată în figura 5.1. 

întrucît transformatorul îndeplineşte şi rolul de element de stocare 
a energiei electrice, dioda D l şi condensatorul C au numai rolul de a asi¬ 
gura o tensiune continuă cu o anumită amplitudine a pulsaţiilor. în 
udele cazuri cînd amplitudinea pulsaţiilor trebuie redusă foarte mult, se 
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mai poate introduce o celulă su¬ 
plimentară de filtrare ( L f , C f ). 
Valorile şi dimensiunile acestor 
elemente vor fi oricum mai mici. O 
atenţie specială trebuie acordată 
alegerii diodei D u din punct de 
vedere al tensiunii inverse maxime. 
Pentru acest caz se obişnuieşte să 
se aleagă o diodă la care U inv max = 
= (1,2 N t jN x )-b\. •. 

Circuitul de ieşire al unei surse 
de tip „forward” este reprezentat 
în figura 5.2. Se poate constata 
că faţă de soluţia prezentată în fi¬ 
gura 5.1 este neyoie de încă o 
diodă, precum şi de o celulă de 
filtrare Lf, Cf. 

Dioda D 2 asigură curent prin 
circuitul de sarcină şi în interva¬ 
lul de timp cît tranzistorul de 




Fig. 5.1. Circuitul de ieşire pentru sursa ,,fly- 
■back”. 



Fig. 5.2. Circuitul de ieşire pentru sursa ,.for¬ 
ward". 


putere din primar este blocat. Din 

acest motiv, diodele D t şi D 2 trebuie sa fîe capabile să suporte întregul 
curent de sarcină si să prezinte o tensiune inversă maximă de cel puţin 
1,2 U, (Ay NJ ' 

■Circuitul din figura 5.3 este folosit pentru surse de comutaţie în con¬ 
tratimp, semipunte şi în punte. 

Diodele D x şi D 2 sînt parcurse de un curent egal cu 1/2 din curentul 
de sarcină. în acest caz nu mai este nevoie de diode de recuperare. 


pentru că fiecare diodă acţionează ca diodă de nul cînd cealaltă este 
blocată. 


Tensiunea inversă maximă pe care trebuie să o suporte o diodă este 
de cel puţin 2,4 U s [5]. 

Sursele de comutaţie, de oricare tip ar fi, necesită diode redresoare 
cu căderi şi tensiune în stare de conducţie cît mai mici, cu timpi de 
revenire cît mai reduşi şi cu capacitate mare de preluare a puterii disi¬ 
pate la frecvenţa de lucru. Dio¬ 


dele redresoare obişnuite nu sînt 
adecvate datorită timpului de 
revenire mare şi al randamen¬ 
tului scăzut. în construcţia sur¬ 
selor în comutaţie se utilizează, 
cel mai frecvent, trei tipuri de 
diode: 1) diode redresoare ra¬ 
pide ; 2) diode de comutaţie 
ultrarapide şi 3) diode Schottky. 

Din caracteristicile prezen¬ 
tate în figura 5.4 se poate obser¬ 



va că diodele Schottky prezintă Fig. 5.3. Circuitul do ie şire al sursei în contratimp. 
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cei mai mică cădere de tensiune, 
la polarizare directă şi prin urmare 
sînt caracterizate printr-un randa¬ 
ment foarte bun. 

Diodele rapide şi ultrarapide 
sînt caracterizate printr-o cădere 
de tensiune în stare de conducţie 
cuprinsă între. 0,8 şi 1,2 V. Din’a- 
ceastă cauză, precum şi datorită 
tensiunilor ' inverse nu prea mari, 
diodele rapide se folosesc în surse 
de mică putere cu tensiuni de ie¬ 
şire ce nu depăşesc 12 V. 

Întrucît majoritatea surselor 
care se proiectează în prezent lu¬ 
crează la frecvenţe ce depăşesc 
20 kHz, diodele redresoare trebuie 
să prezinte un timp de revenire 
de ordinul cîtorva nanosecunde. 
Criteriul de alegere are la bază ob¬ 
servaţia că timpul de revenire al 
diodei să fie cel puţin de trei ori 
mai mic decît timpul de ridicare al tranzistorului. 

Diodele rapide reduc, de asemenea, supratensiunile de comutaţie care 
sînt asociate pulsaţiilor tensiunii de ieşire. Diodele cu timp de revenire 
relativ mare şi cu curent invers mare creează pierderi la comutaţie impor¬ 
tante. Figura 5.5, a ilustrează variaţia curentului din starea de conducţie 
în starea de blocare la o anumită pantă di/dt. Figura 5.5, b redă carac¬ 
teristica unei diode cu pantă abruptă pentru curent şi timp de revenire 
scurt. Figura 5.5, c ilustrează procesul de comutare la o diodă lentă. Se 
observă diferenţele ce există în ceea ce priveşte curentul invers maxim 
şi timpul de revenire. 

Diodele rapide şi ultrarapide folosite ca elemente redresoare pot fi 
prevăzute sau nu cu radiator în funcţie de puterea maximă ce trebuie fur- 



Fig. 5.4. Caracteristicile — f (Ud) pentru di¬ 

ode Schotţky (a), pentru diode ultrarapide 1b). 
şi diode rapide (c). » 




Fig, 5.5. a) Forme de undă aferente unei diode de comutaţie la blocare; b) detaliu A ; 

c) timpul de revenire. 
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nizată. în mod normal tempe¬ 
ratura joncţiunii poate să ajun¬ 
gă pînă la 170 °C, iar firmele 
producătoare prezintă diagrame 
care permit proiectantului să 
calculeze puterea maximă ce se 
poate obţine în funcţie de tem¬ 
peratura capsulei. 

Din diagrama 5.4 se poate 
constata că diodele Schottky au 
o cădere de tensiune extrem de 
mică chiar la curenţi foarte mari. 

Din acest motiv diodele Schottky 
se folosesc curent la realizarea 
surselor de tensiune mică, de 
exemplu 5 V, cu curenţi de sar¬ 
cină mari. 

în plus, dată temperatura 
joncţiunii creşte, căderea de tensiune pe diodă tinde să scadă. 

Timpul de revenire este practic neglijabil din cauză că dioda are în 
structura sa un semiconductor caracterizat printr-o sarcină stocată foarte 
mică. 

Diodele Schottky prezintă însă un dezavantaj major şi anume, ten¬ 
siunea inversă maximă este relativ mică,, în prezent, în jurul a 100V. 
Pentru protejarea diodelor se folosesc mai multe procedee. Pentru a le 
ilustra, să considerăm circuitul de ieşire al unei surse în contratimp (fig 1.6). 
Tensiunea U 2 pe fiecare jumătate a înfăşurării secundare este 2 U s , deci fie¬ 
care diodă trebuie să suporte o tensiune inversă maximă de cel puţin 
2U 2 . Inductivităţile parazite ale transformatorului de înaltă frecvenţă 
împreună cu capacitatea joncţiunii diodei Schottky pot forma un circuit 
oscilant acordat care la blocarea diodei creează oscilaţii (fig. 5.6). 

Amplitudinea oscilaţiilor poate depăşi tensiunea inversă a diodei şi 
dioda se distruge. 

Prin introducerea unei reţele care să conţină o rezistenţă şi un con¬ 
densator oscilaţiile pot fi înlăturate, obţinîndu-se o tensiune pe dioda de 
forma celei din figura 5.6, b. Există două posibilităţi de plasare a circui¬ 
tului RC în secundarul transformatorului. Pentru surse care debitează 
curenţi mari, circuitul RC este plasat pe fiecarefdiodă, ca în figura 5.7, a, 
iar pentru surse de curent mic este suficientă o singură reţea RC, care se 
va monta ca în figura 5.7, b. O altă soluţie constă în a utiliza o diodă Zener 
care să intre în conducţie la apariţia vîrfului de tensiune. Deşi procedeul 
este simplu, datorită timpului mare necesar comutării diodei Zener, pot 
apare tensiuni parazite care se vor regăsi suprapuse peste tensiunea de 
ieşire ca tensiuni de zgomot. 

" Valoarea rezistenţei din circuitul de protecţie se poate calcula cu 
relaţia [5] : 

r= JLţ[c L ' ( 5ll ) 


U s 



Cu circuit de 
protecţie 


Fig. 5.6. Ieşirea din conducţie a diodei Schottky; 
a) fără circuit de supresare; b) cu circuit de su- 
presare. 
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Fig. 5.7. Posibilităţi de reducere a amplitudinii oscilaţiilor la comutarea diodelor Schottky: 
a) cu circuit IiC în paralel cu dioda; b) in paralel cu secundarul transformatorului; c) cu. 
•• diodă Zener. 

unde : 

Cj este capacitatea joncţiunii, [pF] ; 

L t — inductivitatea parazită a transformatorului, [jjiH] ; • 

n ' — raportul de transformare al transformatorului. 

Vloarea capacităţii C s se află cuprinsă, de obicei, între 0,01 şi 0,1 pF. 
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Puterea disipată pe rezistenţa de protecţie R s se calculează 
laţia : 


* 



cu re- 


unde / este frecvenţa de lucru a - convertorului. 


5.3. ALEGEREA DIODELOR REDRESOARE 

în ceea ce priveşte alegerea diodei redresoare, aceasta se face în 
funcţie de tipul de sursă şi de regimul de funcţionare al diodelor. Astfel, 
pentru sursa de tip „flyback”, dioda redresoare conduce numai în inter¬ 
valul de timp cît tranzistorul de putere este blocat. Dioda trebuie să suporte 
întregul curent de sarcină. 

Valoarea medie a curentului de sarcină este (2.48) : 


ii 

' h ' f> 

(5.2) 

de unde curentul' maxim prin diodă 

I D este 


or 

ţ — r __ “*s _ 

2 A • T _ 2 A 

(5.3) 

D in ax — ■* V — _ 

w 

(T-tJ 1 - a ' 


Considerînd ct max = 0,45, valoarea maximă a curentului prin dioda redre¬ 
soare de la o sursă de tip „flyback” este 

Id max = 3,6 l s . (5.4) 

în cazul sursei de tip „Forward”, alegerea diodelor trebuie să se facă 
în mod diferenţiat, în funcţie de rolul pe care-1 îndeplinesc diodele. Una 
din diode este diodă redresoare, iar cealaltă este diodă de nul. Curentul 
maxim prin diode- se exprimă astfel: 

•î D max z îj ' & D » (D • 5) 

unde-a/, este factorul de umplere aferent diodei redresoare, respectiv, 
diodei de nul. 

în familia surselor în contratimp diodele redresoare sînt. în mod uni¬ 
form încărcate, pentru că duratele de conducţie ale lor sînt egale. în această 
situaţie, curenţii prin diode sînt egali. Întrucît o sursă în contratimp se 
poate echivala cu două surse de tip „forward”, care debitează pe acelaşi 
consumator, curentul prin diodele sursei în contratimp se poate calcula 
cu relaţia de mai sus. 

Se recomandă să se iacă o analiză a comportării termice a diodelor 
redresoare în care. să se aleagă eventual radiatoare adecvate pentru răcire, 
în datele de catalog ale firmelor producătoare se prezintă diagrame în 
care se exprimă curentul prin diode în funcţie de temperatura carcasei. 
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Fig. 5.8. Fegarea în paralel a diodelor redresoare. 


Pentru surse de putere 
care necesită curenţi de sarci¬ 
nă de valori mari, se pot conec¬ 
ta în paralel mai multe diode. 

Simpla conectare în pa¬ 
ralel creează probleme, atunci 
cînd diodele nu, au caracteris¬ 
tici foarte apropiate: De aceea 
se preferă conectarea diode¬ 
lor ca în figura 5.8, unde fie¬ 
care diodă este alimentată de 
o înfăşurare separată. 


5.4. CONSIDERAŢII CU PRIVIRE LA CALCULUL 
PUTERII DISIPATE PE DIODA DE COMUTAŢIE 


O dată cu creşterea interesului pentru proiectarea şi realizarea surselor 
în comutaţie, o atenţie deosebită a fost acordată utilizării unor elemente 
redresoare de comutaţie cu pierderi de putere cît mai mici. S-a constatat 
că dacă se aleg diode cît mai rapide scad solicitările termice ale tranzisto¬ 
rului de putere, rezultînd o fiabilitate ridicată pentru întreg ansamblu. 
Ca o consecinţă firească se îmbunătăţeşte randamentul, se reduce nivelul 
tensiunilor de zgomot, scade greutatea şi volumul sursei. 

în cele ce urmează se va analiza comportarea unei diode rapide pentru 
sursa din figura 5.9. Pentru o mai uşoară urmărire a fenomenului se con¬ 
sideră că dioda este un element ideal de comutaţie, iar curentul prin 
tranzistor în intervalele de comutaţie se modifică după o lege liniară. 

Formele de undă ce caracterizează funcţionarea acestui circuit sînt 
prezentate în figura 5.10. Da t = t 0 dioda se consideră în conducţie, ea 
fiind parcursă de curentul generat de inductivitate, iar tranzistorul este 
blocat. Da t — se aduce în conducţie tranzistorul. în intervalul de timp 
t 1 -p t 2 , curentul prin tranzistor creşte în defavoarea curentului prin diodă, 

rămîne constant. Datorită conducţiei 
diodei, întreaga tensiune de alimen¬ 
tare Ui se regăseşte pe tranzistor. 
Notăm intervalul de timp t x -t- t 2 cu 
t ci ca fiind timpul de ridicare al cu¬ 
rentului prin tranzistor. 

Da t — t 2 tranzistorul este în sta-, 
re de conducţie totală, el preluînd 
curentul ce parcurge inductanţa de 
filtraj, dioda D fiind în acest moment 
blocată. Tensiunea pe tranzistor în¬ 
cepe să scadă spre valoarea U CEsat . 


întrucît curentul prin inductivitate 



Fig. 5.9. Structura simplificată a sursei 
„forward”. 
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Tranzistorul ajunge la saturaţie la momentul t = t 3 . Intervalul de timp 
h "t- t 3 este considerat timpul de cădere al tensiunii, t cu , a tranzistorului. 
De la t 3 la tranzistorul este saturat, el fiind parcurs de curentul de sarcină. 

La t = t i se dă comanda de blocare a tranzistorului şi tensiunea 
U CE începe să crească. Intervalul de timp cuprins între t i *şi t s este timpul 
de ridicare a tensiunii colector emitor, t ru , a tranzistorului. în acest inter¬ 
val tranzistorul trebuie şă fie parcurs de întregul curent al bobinei, pentru 
că dioda este încă polarizată invers. La t = t s dioda ajunge să se polarizeze 
direct şi tranzistorul se blochează, deconectînd circuitul de sarcină de la 
sursa de alimentare U{. Curentul prin diodă începe să crească, scade curen¬ 
tul prin tranzistor, dar suma lor este constantă şi egală eu curentul prin 
bobina de filtraj. Intervalul t 5 4- t e se consideră ca timpul de cădere, 
ta al curentului de colector al tranzistorului. 

Dacă se consideră curentul prin bobina de filtraj constant şi egal cu 
I s , puterea disipată în tranzistor la comutaţie este egală cu suma puterilor 
corespunzătoare fiecărui interval: 


UI ( t ■ t -f- t -f* t . - 

P i s I n 1 cm ru ' ci \ | ţţ ţ 

t — — 2 — I-—- 7 -1 ~r UcrsoâI i 


] , rr j = 

J T U CEsat 1 s 1 j- I 


^\ U i 


(tri + tcu + tru + 4i) + U C Esat(h ~~ h) . 


(5.6) 


121 



Să considerăm acum o diodă reală, care prezintă un anumit timp 
de intrare, respectiv de ieşire din conducţie, o anumită capacitate şi rezis¬ 
tenţă proprie. în această situaţie, formele de undă ale curenţilor şi tensiu¬ 
nilor la comutare sînt altele. 

Se cunoaşte faptul că orice joncţiune PN, la polarizare directă posedă 
o anumită sarcină stocată, a cărei valoare depinde de curentul ce străbate 
joncţiunea. Dioda recuperatoare din figura 5.9 trece din starea de conduc¬ 
ţie în starea, de blocare cu o anumită viteză de variaţie a curentului 
(df/df), viteză determinată de celelalte.elemente aflate în circuit şi în primiri 
rînd de timpul de intrare în conducţie al tranzistorului de putere. 

în primul interval de timp, t a (fig. 5.5, c), sarcina stocată în diodă 
este capabilă să genereze un curent suplimentar, astfel că dioda apare 
ca şi cum ar fi în scurtcircuit, după care curentul începe să scadă, iar în 
intervalul de timp t b tensiunea inversă poate să crească. Excesul de sar¬ 
cină este înlăturat datorită curentului invers ce se stabileşte, precum şi prin 
procesul de recombinare al purtătorilor de sarcină. 

Da o viteză de variaţie a curentului ( — di/dt) mică în comparaţie cu 
viteza de recombinare, procesul de golire a joncţiunii de excesul de sarcină 
este neînsemnat. Timpul de revenire t, este, în acest caz, influenţat în 
principal numai de viteza de recombinare şi nu de panta âi/dt. 

Aşa după cum rezultă din fig. 5.11, sarcina care se recombină, Q,. ec , 
este aproximativ proporţională cu viteza de variaţie a curentului, pînă 
la o anumită valoare limită a acesteia. Cînd viteza de variaţie a curentului 
este mai mare decît viteza de recombinare, timpul de revenire t, descreşte 
pe măsură ce dijdt creşte, deoarece o cantitate tot mai mare de sarcină 
este înlăturată, iar procesul de recombinare este neînsemnat. Pe măsură 
ce di/dt creşte, se măreşte şi curentul invers maxim, I im _ max , şi poate deveni 
mai mare decît curentul direct la polarizare inversă. Acest curent este însă, 
totuşi, limitat superior pentru că el depinde de sarcina stocată, iar aceasta 
la rîndul ei depinde de curentul direct I D şi nu poate depăşi o anumită 
valoare corespunzătoare curentului direct maxim admis. 

Diodele semiconductoare de tensiune înaltă se caracterizează prin 
performanţe mai scăzute la comutare, pentru că ele din punct de vedere 

tehnologic au o zonă de trecere 
mai lată, ceea ce conduce la un 
volum de sarcină stocată mai ma¬ 
re şi la o-viteză de recombinare 
mai redusă. 

Pierderile de putere pe tran¬ 
zistor la comutaţie, dacă dioda este 
considerată' ideală, sînt: 

( 5 ' 7 ) 

^icu. = ~2r ■ (^-®) 

Datorită existenţei la o diodă 
reală a timpului t a şi t b , pierderile 



Fig. 5.11. Dependenţa Q rec = f (dijdt). 
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de putere cresc. în timpul t a 
dioda conduce curentul im-ers 
şi prezintă o rezistenţă, pro¬ 
prie foarte mică. Tensiunea 
Ij ce a tranzistorului rămîne 
egală cu tensiunea de intrare > 

Ui, în timp ce curentul de 
colector continuă să crească 
spre valoarea I c -f I inv . mar 
întreaga cantitate de sarci¬ 
nă, reprezentată prin supra¬ 
faţa S u determină sporirea 
puterii disipate numai pe- 
tranzistor, pe diodă puterea 
disipată în acest timp fiind 
neglijabilă. Astfel: 

„ ( I i / 

P ta = U t -[l, + 

(5.9) 

Din considerente geometrice, din figura 5.12 avem: 

/ t . I 

c ™ tnv.max /r in\ 

- — S3.U Lj j Zyj - . ID.IU) 

I. t I 

tnv.max a c 

Acum expresia puterii se poate scrie astfel: 



= Ui • J,„(l +i“) .-k. (5.11) 

Dacă se consideră că Itnv.max = 9,5 I c , se poate aprecia în ce măsură, 
cresc pierderile de putere pe tranzistor la comutaţie dacă dioda recupe¬ 
ratoare este reală. Vom avea : 



? ig. 5.12. Detaliul curenţilor şi tensiunilor la comutare. 


P hl + P *, 
Vil , 


Ui 


l c u, 

- + 


1 ' J f (1 -j- II — 

2 ţ ' 2 • 21 c )\ T 


[ 1+ ( 1+ 4)]t 


= 1,125 Ut • I e 


(5.12) 


Dacă raportăm această relaţie la relaţia (5.7) ajungem la concluzia 
că în cazul unei diode reale puterea disipată pe tranzistor este 2,25 ori 
mai mare decît în cazul cînd considerăm dioda ideală. 

în intervalul de timp notat cu 4, î n figura 5.12, dioda este parcursă 
de curentul invers, iar rezistenţa începe să crească. Acest curent invers • 
determină pierderi de putere suplimentare. Este dificil de a exprima pier¬ 
derile de putere, pe tranzistor şi pe diodă separat, în acest interval de timp, 
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pentru că tensiunea colector-emitor scade în timp ce tensiunea pe diodă 
creşte. Cumulat, aceste pierderi le putem exprima astfel : 


P* = U ‘ 


I. 

tnz’.inax 


T ’ 


(5.13) 


i. .. 

unde expresia —• t b este echivalentă cu aria S 2 din figura 5.12. 

Dacă dispunem de o diodă rapidă, t b va fi cu mult mai mic' decît t cu 
în cea mai mare parte din pierderile P* vor fi degajate în tranzistor, dar 
din punct de vedere cantitativ mult mai neînsemnate ca P t . Dacă 
dioda prezintă un timp t b mai mare ca. t CK> P, h vor fi mai mari şi vor fi 
degajate în principal în dioda. 

De obicei P ta > P tb şi întrucît P ta disipă în principal în tranzistor, 
pierderile suplimentare datorate diodei de comutaţie vor afecta în mai mică 
măsură dioda decît tranzistorul de comutaţie. 

Dacă diodele redresoare sînt diode Schottky, este necesar să se facă şi 
o analiză a stabilităţii termice, deoarece este ştiut faptul că acestea prezintă 
un curent invers mult mai mare decît o joncţiune PN obişnuită. Valoarea 
curentului invers se dublează aproximativ la fiecare 10°C. La sursele în 
contratimp în montaj semipunte sau punte, dioda redresoare se află 
jumătate din perioada de tact în stare de conducţie şi jumătate de pe¬ 
rioadă în stare de blocare. Căderea de tensiune în sens direct este, de ase¬ 
menea, un parametru ce poate influenţa procesul termic ce are loc în 
dioda Schottky. Se poate aprecia că regimul termic stabilizat al diodei 
redresoare Schottky se instalează atunci cînd viteza de injectare a ener¬ 
giei în dispozitivul semiconductor este mai mică decît viteza cu care ener¬ 
gia disipată este redata mediului înconjurător, adică 


unde : 


U,-, 


(T-h) 


+ u D ■ I D 


T.- T 


t j- 


(5.14) 


U im este tensiunea inversă la care este supusă dioda; 

I inv — curentul invers al diodei; 

t 1 — timpul în care dioda se află în conducţie ; 

T = 1//, unde / este frecvenţa de tact a sursei; 

Id — curentul prin diodă în starea de conducţie; 

U D — căderea de tensiune pe diodă în stare de conducţie ; 

Tj — temperatura joncţiunii diodei; 

T a — temperatura mediului ambiant. 

Întrucît I im , şi U D sînt parametri sensibili la temperatură ei se pot 
exprima în funcţie de temperatură [1], iar relaţia de mai sus devine: 



Tj-Ta 

■ I o-2 ’ 




[Uoo-\-x(Tj — T 0 )]J 


r. - t 
< -- 2 


R tj-a 


(5.15) 
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unde : 


I 0 este curentul invers la temperatura mediului ambiant; 

U Do — căderea de tensiune la polarizarea directă a diodei la tempe¬ 
ratura mediului ambiant; 

% — coeficientul de temperatură al căderii de tensiune pe dioda 

polarizată direct; 

y — diferenţa de temperatură la care curentul invers se dublează. 
Derivînd ecuaţia de mai sus, rezultă: 



- • In 2 + I D 
y 


h 

T 


X «C 


R.. 

t]—a 


(5.16) 


Definid 7 0 • 2 * ca fiind curentul invers critic la tempera¬ 

tura maximă de lucru, şi rezolvînd în raport cu Ii„ v t C rt) ecuaţia de mai sus, 
se obţine : 


Ii 


nvicrt) 


«s y 


TlR ti - a -Ip-h-X - 
0,693 (r — tj)U inv 


(5.17) 


După calcularea puterilor maxime disipate pe diode, se poate deter¬ 
mina, în mod asemănător ca la tranzistoaTe, rezistenţa termică necesară 
pentru disiparea puterii şi suprafaţa radiatorului de răcire. 


5.5. ÎMBUNĂTĂŢIREA RANDAMENTULUI UNEI SURSE 
PRIN UTILIZAREA REDRESORULUI BIPOLAR 
SINCRON [1] 


Sursele în comutaţie destinate alimentării unor echipamente electronice 
dotate cu o mare cantitate de circuite CMOS sau ECL sînt caracterizate 
prin faptul că pierderile de putere în circuitul redresor de la ieşire repre¬ 
zintă 20 —30% din puterea absorbită la intrare. Pierderile pot fi reduse 
dacă în locul diodelor redresoare se foloseşte „redresorul sincron bipolar” 
(bipolar synchronous rectifier — BISYN). Redresorul sincron bipolar este 
proiectat pentru a fi utilizat în construcţia surselor care trebuie să asigure 
tensiuni la ieşire mai mici de 5 V. Circuitul este caracterizat printr-o 
rezistenţă în starea de saturaţie foarte mică (8 mQ), la un -factor de ampli¬ 
ficare de cel puţin 25. O secţiune transversală, reprezentată simplificat, 
este prezentată în figura 5.13. Redresorul este de fapt un tranzistor, bipo¬ 
lar dublu, de joasă tensiune. Cînd ambele joncţiuni bază-emitor sînt pola¬ 
rizate direct, căderile de tensiune pe ele se anulează şi produc o cădere 
de tensiune colector-emitor foarte mică. Rezistenţa de saturaţie a redre- 
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Fig. 5.14. Pierderile de putere funcţie de 
curentul de sarcină, pentru redresor cu 
diode Scliottky, tranzistor MOSFET şi 
BISYN. 


Fig. 5.13. Secţiune transversală 
redresorul bipolar sincron. 
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Soiului este mai mică de 2 mO, restul de 6 m£2 provenind de la firele de 
conexiuni, .metalizări etc. 

în diagrama din fig. 5.14 sînt reprezentate pierderile de putere în 
sistemele de redresare de la ieşirea unei surse în comutaţie, care utilizează 
diode Schottky, tranzistoare MOSFET şi redresor sincron bipolar. 

Aceste pierderi se' definesc prin relaţia 

P = ( R C Esat •/!)«+ U BE • -ţ • cc -f" Ir U ce ( 1 — a), (5.18) 

unde : 

I s este curentul de sarcină; 

P — factorul de amplificare pentru a menţine BISYN în saturaţie ; 

I R — curentul rezidual colector-emitor; 

a — factorul de umplere al semnalului de comandă. 

Se constată că soluţia cea mai avantajoasă pentru sistemele de redre- 
soare la tensiuni de ieşire, de valori mici constă în utilizarea redresorului 
sincron bipolar. Pentru surse de 2,5 V la un curent de sarcină sub 4 A, 
tranzistoarele MOSFET oferă un randament mai bun. La curenţi de sar¬ 
cină mari, pierderile de putere cu redresoare bipolare sînt jumătate din 
pierderile care apar la un redresor cu diode Scliottky. 

în figura 5.15 este redată topologia unei surse „forvard” ce utili¬ 
zează un redresor sincron bipolar. Funcţionarea este următoarea. în timp 
ce tranzistoarele Q 1 şi Q 2 sînt în conducţie, tranzistorul Q 3 este polarizat 
direct .şi la ieşire se livrează curentul de sarcină prin bobina de filtraj L. 
Polaritatea tensiunii dezvoltate pe înfăşurarea N i este astfel aleasă încît 
Q i rămîne blocat. Cînd tranzistoarele Q x şi Q 2 se blochează , Q 4 este adus 
în conducţie de tensiunea care apare în înfăşurarea N i . 
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Fig. 5.15. Sursă „forward" cu redresor BISVX. 


5.6. DIMENSIONAREA INDUCTANŢELOR DE FILTRAJ 


în configuraţia circuitului de filtraj al unei surse în comutaţie, în 
■cele mai multe cazuri, intră inductivitatea de filtraj. Ea îndeplineşte două 
funcţii: 

— înmagazinează energia electrică pe perioada cînd tranzistorul de 
' putere este blocat, în vederea asigurării pe cît posibil a unui curent de 

sarcină neîntrerupt; 

— reduce amplitudinea pulsaţiilor tensiunii redresate. 

Există o mare varietate de materiale feromagnetice şi de fome de 
miezuri folosite la construcţia bobinelor de filtraj.în capitolul 4 s-au pre¬ 
zentat aceste materiale feromagnetice, criteriile de alegere avînd în vedere 
ca miezul feromagnetic să fie cît mai compact-, uşor, cu pierderi minime etc. 

Să considerăm circuitul de ieşire al unei surse iu comutaţie format* 
dintr-un redresor bialternanţă cu punct de nul (fig. 5.16). 

Tensiunea la bornele inductanţei de filtraj este : 

U L = L^ f . (5.19) 

dt 


Şi 


Cum U L = U 2 — U s 


(5.20) 


dt = M l , 
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din relaţia 5.19 se determină L 

L =- Ut ~u* . Ai. - (5.21) 

M L 

Exprimînd timpul t 2 funcţie de U"şiU s [5], rezulta 

1 'J' 

unde / este frecvenţa de comutaţie a tranzistoarelor din primarul transfor¬ 
matorului. Factorul 1/2 pune în evidenţă faptul că la o perioadă a tensiunii, 
alternative din primarul transformatorului sînt necesare două intervale 
de timp, t 2 , pentru blocare, în care să existe certitudinea că tranzistoarele 
sînt blocate, pentru a se evita un eventual scurtcircuit al sursei de alimenta¬ 
re. Valorile maxime şi minime ale curentului prin inductivitatea de filtraj 
sînt [6] : 


U s 

■j — _i 

‘'inax — 

+ if 

• Kf 1 - ^0 , 

(5.22) 

R s 

2 L 

l uj 

i . -Ei 

u min 

T 

uJi - -£). 

(5.23) 


2 L 



Pentru a rezulta -vîrfuri de curent cît mai mici prin inductivitate 
şi prin urmare pulsaţii mici ale tensiunii pe bornele consumatorului, se re¬ 
comandă ca A i — i„, ax — i min să nu fie mai mare de 0,25 I s [5]. 

în conformitate cu relaţia (5.21) se poaţe determina inducţanţa ne¬ 
cesară (dacă U 2 = 2 U s şi A t = t 2 ) : 

L = u, • t 2 ( 5 . 24 ) 

0,25 • I s 
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Urmează, apoi, alegerea miezului feromagnetic. Această alegere tre¬ 
buie făcută cu multă atenţie, întrucît curenţii .care parcurg înfăşurarea sînt 
de valori mari şi pot provoca încălzirea şi saturarea miezului. Este nevoie 
de o secţiune de miez S m şi o suprafaţă a ferestrei cît mai mari pentru ă res¬ 
pecta cerinţa menţionată mai sus. Valorile minime ale acestor mărimi în 
funcţie de curentul maxim şi de inducţia necesară se calculează din re¬ 
laţia [5, p. 121] : 


c L ■ l s ■ d* ■ io» 

Sm ■ Si =—^-- [cm 4 ], 


(5.25) 


unde : 

S m este secţiunea miezului, în cm 2 ; 

S b — secţiunea bobinaj ului, în cm 2 ; 

L — inductivitatea, în H ; 

d — diametrul conductorului de bobinaj, în mm; 

B — inducţia maximă, în T; 

K — factor de formă, 0,4 pentru miez toroidal şi 0,8 pentru miez 
cilindric ; 

I s — curentul de sarcina, în A. 

întrucît curentul prin inductivitatea de filtraj este mare, trebuie avut 
grijă ca să se realizeze un întrefier, pentru ca miezul să nu se satureze. Lă¬ 
ţimea întrefierului se obţine din relaţia : 


h = 


L • I 


(5.26) 


‘ Bmax 

unde p este permeabilitatea magnetică a întrefierului. 

Numărul de spire necesar pentru a realiza inductivitatea se calculează 
cu relaţia : 


N 


L ■ I , 


(5.27) 


Se calculează apoi dimensiunile bobinei şi se verifică dacă aceasta intră în 
fereastra oferită de tipul de miez ales. Se calculează secţiunea bobinajiilui, 
S b : 


S* 



(5.28) 


unde : n sl este numărul de spire care încap într-un cm 2 . 
Se verifică factorul de,umplere al ferestrei: 


Şş 

5/ 


(5.29) 


unde Sieste suprafaţa ferestrei miezului. Se obţine o încărcare corespunză¬ 
toare a ferestrei dacă y = 0,8 — 0,9. 

Se calculează grosimea bobinajului: 


S — W(di, -f- Ş), 


(5.30) 


q — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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unde d tz este diametrul conductorului cu izolaţie ; 

S ■ — grosimea materialului izolator; 

W — numărul de straturi. 

Şi în acest caz trebuie îndeplinita condiţia ca g să fie mai mic sau egal 
cu (0,8 — 0,9) din lăţimea ferestrei. 


5.7. DIMENSIONAREA CAPACITĂŢILOR DE FILTRAJ 

■i ■ 9 


Alegerea capacităţii de filtraj depinde de tipul sursei, de frecvenţa de 
lucru şi de valoarea maximă a curentului de sarcină. în cele mai multe apli¬ 
caţii se folosesc condensatoarele electrolitice cu rezistenţă proprie cît mai 
mică. Rezistenţa proprie a condensatorului de filtraj are efect direct asupra 
pulsaţiilor tensiunii şi de asemenea asupra duratei de viaţă a condensato¬ 
rului. Cum rezistenţa proprie este un element disipativ, pierderile de putere 
generează căldură, care'scurtează durata de • viaţă a condensatorului. 

în prezent se realizează condensatoare care au un domeniu- de tempe¬ 
ratură pînă ia 100°C, cu rezistenţă proprie foarte mică la frecvenţe peste 
20 kHz. Majoritatea firmelor producătoare garantează o rezistenţă proprie 
foarte mică pînă la o frecvenţă de 100 kHz; Datorită tendinţei de a proiecta 
şi realiza surse în comutaţie care să lucreze la frecvenţe peste 50 kHz, pro¬ 
gresele tehnologice obţinute în realizarea componentelor electronice pasive 
au condus la obţinerea condensatoarelor de tip „film”. Acestea pot iucra 
pînă la o-frecvenţă de 100 kHz, cu un curent de pînă la 2A/|riP: 

în cele ce urmează se prezintă calculul unui condensator de filtraj 
pentru o sursă a cărei structură, este prezentată în figura 5.16. Urmărind 
forma de undă a curentului prin condensator observăm că ea este simetrică 
faţă de axa timpului avînd amplitudinea,.vîrf la vîrf. A/,..Acest qurent tre¬ 
ce prin zero de două ori intr-o perioadă, la i[ şi t' 2l adică-la mijlocul inter¬ 
valelor de timp t 1 şi f 2 . Tensiunea la care se încarcă condensatorul este 


l ** 

u = — V i ăt. 

c ) 

• / 
h. 

Integrînd relaţia de mai sus se obţine : 


de uude rezultă 


AU. = 


AU 

4 • C 


T __ AJş 

2 8 C ■ f ’ 


C — ' aU 
s/a <U ’ 


(5.31) 


(5.32) 


(5.33) 
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în care : 


A I s = 0,25 I L ; 

Af7 s este amplitudinea vîrf la vîrf a tensiunii la bornele consuma¬ 
torului ; 

/ — frecvenţa de lucru. 

Pentru a asigura o valoare cit mai mica a pulsaţiilor tensiunii de la ie¬ 
şire trebuie ca rezistenţa proprie a condensatorului, R c , să fie cit mai mică. 
Aceasta rezistenţă se poate exprima cu relaţia: • 


R c 


AU S 

"ÂĂ"' 


(5.34) 


Bste necesar acum de a scoate în evidenţă cum trebuie alese elementele 
L şi C ale filtrului, întrucît ele influenţează performanţele sursei. Filtrul 
LC are o mare importanţa asupra stabilităţii sursei cînd ea este prevăzută 
cu un circuit de reglare a tensiunii de ieşire. Un filtru cu inductivitate mică 
şi capacitate mare determină o impedanţă mica pentru filtru, ceea ce va 
permite ca să se obţină un timp de răspuns redus la modificările bruşte ale 
parametrilor Circuitului de sarcină. Pe de altă parte, dacă inductivitatea 
este prea mica, pot rezulta impulsuri de curent prin diodele redresoare, care 
sa depăşească curentul de vîrf efectiv al acestora. 

De fapt, masurînd timpul de răspuns nu ne interesează în cit ti mp sur¬ 
sa revine la parametrii iniţiali la modificări bruşte ale parametrilor sarcinii, 
ci mai degrabă cit de mult se modifică tensiunea de ieşire faţă de valoarea 
nominală. De exemplti, dacă o astfel de sursă alimentează circuite TTD, 
ne interesează daca tensiunea de ieşire scade sau nu cu 250 mV la perturba- 
ţiile care apar iu circuitul de sarcină. 


5.8. APLICAŢII 


A.5.1. Să se determine curentul invers maxim ce . poate să apară la 
o diodă Schottky de tipul SD421 utilizată ca element redresor fig. 5.7, a, 
cunoscînd: 

— tensiupea inversă, L r j„.„ — 40 V ; 

— frecvenţa de lucru, / = 20 kHz ; 

— curentul de sarcină, I s = 20 A; 

— tensiunea de ieşire, U S — 5\ T . 

Rezolvare. Fiecare diodă se montează pe un radiator care asigură o 
rezistenţă termică de 1°C/W. Rezistenţa termică dintre joncţiune şi capsulă 
pentru dioda SD421 este 2,4°C/W. Curentul său invers se dublează la o 
creştere de,temperatura de 10 C C. Da un curent de sarcină de 20 A, căderea 
de tensiune în sens direct scade cu 1 mV pe °C ,de îndată ce temperatura 
joncţiunii începe sa crescâ. 
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Pentru cel mai dificil regim de lucru, temperatura joncţiunii nu trebuie 
să depăşească 125°C. Valoarea maximă a curentului invers la care apare 
instabilitatea termică se calculează cu relaţia 5.17, unde: 

R tj _ a = 1°C/W + 2,4°C/W = 3,4°C/'W. 

Perioada de tact 


T = -= —-— - 50 • 10“ 6 s 

/ 20 • IO 3 

<! = 25 • 10“« s 


^inv(crt) ^ y 


( T l R ti -a) - *n 


0,693(T - < x ) • U. 


< 


< 1Q o C (50 • 10-)/(3,4°C/W) - (20A)(25 ■ 1 • 10~ 3 V) ]80 mA 

.0,693(50 • 10- fr - 25 • 10-°)(45V) 


Din datele de catalog găsim că pentru dioda SD141, curentul invers ma¬ 
xim la 125°C este 100 mA. Prin urmare, respectînd numai valoarea dată în 
catalog se asigură un regim termic stabil pentru dioda Schottky. 

Alegerea tipului de diodă Schottky pentru circuitul redresor al unei 
surse în comutaţie se face ţinînd cont de doi parametri : tensiunea inversă 
maximă care poate să apară în funcţionare şi de puterea disipată maximă. 

A.5.2. Să se dimensioneze bobina de filtraj pentru o sursă în comutaţie 
în montaj semipunte, la care se cunosc : 

— tensiunea pe sarcină, U s = 5 V ; 

— curentul de sarcină, I s = 20 A ; 

— frecvenţa de lucru, /= 20 kHz; 

— bobina de filtraj se realizează pe un miez de ferită; 

— tensiunea în înfăşurarea secundară U 2 = 9 V. 

Rezolvare. 1. Se calculează lăţimea intervalului de timp, t 2 , dintre două 
impulsuri consecutive' ale tensiunii secundare 

= i -y,iv, = 1 - ( g / 9 ) 12 . 10- 6 s. 

2 / 2 • 20 - 10 » 


2. Se determină valoarea inductivităţii. Conform relaţiei (5.24) avem: 
U. ■ t. 5 • 12 • 10- 


L = 

0,25 • J s 0,25 • 20 , 
3. Se calculează produsul (S m ■ S b ) : 
(S m ■ S b ) 


= 12 pH. 


L ■ I, ■ d s ■ IO 8 


K ■ B . 


[cm 4 1. 


Din tabelul [10, p. 78] alegem un conductor cu d — 2 mm. Pentru d = 
= 2 mm găsim următoarele date suplimentare : 

— numărul de spire/cm 2 , n s = 15,5sp/cm 2 ; 

— numărul de spire/cm, n t = 4,75 sp/cm; 

— diametrul conductorului cu izolaţie, d iz = 2,1 mm; 

— curentul maxim I max = 7,86 A, pentru j = 2,5 A/mm 2 ; 
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Fig. A.5.2. Miez de ferită tip FC 41/19/12. 


Pentru ea miedul să nu se satureze limităm inducţia la o valoare maximă 
B,„ ax = 2000 G. 

c c 12 - 10 -« - 20 - (2 - 10 ^ 3 ) - 10 8 „ 

S m ■ S„ — - 1 ---= 0,6 cm 4 . 

0,8 • 2000 • io-" 

4. Alegerea tipului de miez. 

Valoarea găsită mai sus o considerăm minimă. Trebuie să alegem un 
miez la care produsul celor două ănărimi să fie superior valorii de 0,6 cm 4 , 
pentru că este nevoie de un miez cu o suprafaţă a ferestrei suficient de mare. 
Această condiţie permite să obţinem un spaţiu corespunzător între bobinaj 
şi miez în vedejea unei bune răciri a bobinaj ului. 

Alegem un miez de tip EC41/19/12, caracterizat prin S„, = 1,21 cin 2 ; 
Sf = 1,36 cm 2 . în figura A.5.2 sînt redate dimensiunile de gabarit ale mie¬ 
zului ales. 

5. Calcularea lăţimii îutrtfierului. Din relaţia (5.26) avem: 


■ 10- 7 ■ 12 ■ 10- 6 • 20 J 
1,21 • io -* - (2000 • 10-‘) 2 


1,24 mm. 


Dacă întrefierul se realizează în părţile laterale ale miezului, lăţimea sa 
va li /,/2. 

6. Numărul de spire N va fi : 


’■’*« ' ■®|,| at 


12 ■ 10-' ■ 20 
1,21 ■ IO" 1 • 2000 • IO- 4 


— 10 spire. 


7. Secţiunea bobinajului este 

c N 1 
01 — —- 


= 0,64 cm 2 . 


8. Calculăm factorul de umplere al secţiunii : 

■y = — = -^1 = 0,47. 


Se observă că y < (0,7 — 0,8). 
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9. Se determină grosimea bobinajului, g: 

g = VV (d{ z 4- §), 

unde 

W = - — - . 

m/j(2ă — hp) 

Folosim 3 conductoare în paralel pentru a îndeplini condiţia ca înfăşu¬ 
rarea să suporte curentul de 20 A: 

W =--- = 2,52 straturi. 

4,75(2 • 1,35 - 0,2) 

Se adoptă W — 3 straturi, 
iar 

g = 3(2,1 + 0,05) = 6,45 mm, 

unde s-a considerat o h'irtie izolatoare pentru protejarea bobinajului de gro¬ 
sime 8 = 0,05 mm. 

întrucît deschiderea ferestrei miezului EC41 este de 8,4 mm, bobina- 
jul cu grosimea g = 6,45 mm încape în fereastră, rămînînd şi un spaţiu de 
aproximativ 2 mm pentru răcire. 

A.5.3. Să se calculeze curentul maxim prin dioda redresoare a unei 
surse în comutaţie de tip „flyback”, la care se cunoaşte : 

— puterea pe sarcină P s = 120 W ; 

— tensiunea pe sarcină U, = 10 V; 

— factorul de umplere a = 0,4. 

Rezolvare. Curentul de sarcina mediu fhrnizat de sursă este : 


L = 


120 


= 12 A. 


v s io 

Valoarea maximă a .curentului prin diodă se calculează cu relaţia 


(5.3) 

pentru a = 0,4 


2 L 


Ii) max 


I D ii.ax = 3,33 I s = 3,33 • 12 = 40 A. 


Dioda redresoare care se alege trebuie să aibă un curent de vîrf repeti¬ 
tiv de cel puţin 40 A. 

A.5.4. Să se calculeze curenţii prin diodele D 2 şi Z) 3 ale unei surse'în 
comutaţie de tip „florward” (fig. 2.1) la care se cunosc: 

— puterea pe sarcină P s — 100 W; 

— tensiunea pe sarcină U s = 5 V; 

— factorul de umplere pentru tranzistorul Q, a = 0,4. 


134 



Rezolvare. La sursa de tip forward curentul prin sarcină circulă în mod 
neîntrerupt şi prin urmare curentul maxim va fi mai mic decît la o sursă 
de tip „flyback”. Valoarea maximă a curentului se exprimă astfel: 

- pentru dioda D 2 : 

In 2 = îs • \ 

- pentru dioda D 3 

Ins — Is ‘ 1 unde a. D3 = 1 — 7-nz ■ 

Pentru dioda redresoare avem: 



Se poate alege o diodă cu curent maxim de ÎO A. Pentru dioda de nul: 

I m = 20 • (1 - 0,4) = 20 • 0,6 = 12 A. 

Se alege o diodă de 15 A. 

A.5.5. Pentru sursa din figura 2.1 să se calculeze pierderile de putere 
care apar în sistemul de redresare, cunoscînd: 

U s -= 2,5 V; I s — 30 A; a = 0,5; raportul de transformare n — 15; 
căderea de tensiune pe diodele redresoare U D = 0,8 V. 

Rezolvare. Puterea debitată de sursă este : 

P s = U s ■ I, = 2,5 • ‘30 = 75 W. 

♦ 

Pierderile de putere pe tranzistorul Q l cînd acesta se află în eonducţie 
se exprimă astfel: 

Pq = Pocise» • ii • OC = 1 • — • 0,5 = 1 W. 

n 15 

Dacă aproximăm pierderile de putere, ce apar suplimentar la intrarea 
şi ieşirea din eonducţie a tranzistorului, ca fiind tot 1 W, pierderile de pu¬ 
tere totale pe tranzistor sîut: 

P T = 2 • P Q = 2 W. 

Deoarece o diodă conduce o semiperioadă, pierderile totale pe cele 
două diode redresoare se exprimă astfel: 

P D = 2 ii • U D = 30 • 0,8 = 24 W. 

2 

Fracţiunea din jniterea absorbită de la reţea, consumată pe diodele 
redresoare este : 

h _ _£2_ _ 24 .o 03 

Ps + Pd + Pt 75 + 24 +2 

Prin urmare, 23% din puterea absorbită de reţea se consumă în ele¬ 
mentele redresoare. 
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Capitolul 6 


CIRCUITE PENTRU COMANDA 
ELEMENTULUI DE PUTERE 
ÎN COMUTAŢIE 


6.1. INTRODUCERE 


Majoritatea surselor de putere în comutaţie au în componenţa lor cir¬ 
cuite electronice la ieşirea cărora tensiunea este modulată în durată. Uti- 
lizînd procedeul de modulaţie în durată (MD) se poate modifica timpul de 
conducţie al tranzistoarelor de putere ce îndeplinesc funcţia de comutator 
şi, prin urmare, se poate modifica valoarea medie a tensiunii de ieşire. Acest 
procedeu se pretează la realizarea unei surse în comutaţie cu buclă de re¬ 
glare, pentru că permite creşterea stabilităţii tensiunii de ieşire, asigură 
independenţa tensiunii de ieşire faţă de variaţiile tensiunii de intrare, faţă 
de temperatura etc. 

în ultimul timp au fost concepute numeroase tipuri de circuite inte¬ 
grate care folosesc MD şi care includ toate cerinţele şi funcţiile ce trebuie 
să le asigure o sursă în comutaţie. în acest capitol se vor prezenta cîteva 
tipuri de circuite integrate ce se pot implementa în sistemele de control 
cu MD. 


6.2. STRUCTURI DE STABILIZATOARE DE TENSIUNE 

ÎN COMUTAŢIE 

Un stabilizator de tensiune în comutaţie trebuie să îndeplinească două 
cerinţe : 

1) să asigure o tensiune continuă, reglabilă Ia parametrii ceruţi de con¬ 
sumator ; 
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Fig. 6.1. Scheme bloc ale stabilizatoarelor în comutaţie: a) cu transformator de izolare; 

b) cu dispozitive electrooptice. 


2) să asigure o,foarte bună izolare între circuitele de intrare şi cele de 
ieşire pentru a proteja utilizatorul chiar în cazul apariţiei unor supratensiuni 
întîmplâtoare. 

în figura 6.1 se prezintă două scheme bloc în care pot fi recunoscute 
principalele subansambluri ce intra în componenţa unui stabilizator în co¬ 
mutaţie cu izolare faţă de reţeaua de alimentare. Subansamblurile care sînt 
conectate în primarul transformatorului de separare T 1 au un potenţial 
de referinţă diferit de cel al subansamblurilor aflate în secundarul transfor¬ 
matorului Tj. Aceste scheme bloc pot fi folosite ca structuri de bază la pro¬ 
iectarea tuturor tipurilor de surse în comutaţie ; flyback, forward, semi- 
punte sau punte. 
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în schema bloc din figura 6.1, a, amplificatorul de eroare, circuitul 
MD au acelaşi potenţial de referinţă cu redresorul de la ieşire. Transforma¬ 
torul T 2 se foloseşte pentru comanda în baza a tranzistoarelor de putere 
şi totodată pentru separarea circuitului bazelor de celelalte subansamble. 
în figura 6.1, b, circuitul MD are acelaşi potenţial de referinţă ca tranzis- 
toarele de putere şi ca redresoarele de la intrare. Separarea între circuitul 
de sarcină şi circuitul MD se face prin optocuploare. 

Ambele soluţii asigură o foarte buna izolare între cele două secţiuni 
ale stabilizatorului: intrarea şi ieşirea. Alegerea unei soluţii, în defavoarea 
celeilalte, la proiectare se bazează pe considerente economice. în general, 
soluţia din figura 6 . 1 , a poate fi folosită la proiectarea oricărui tip de sursă, 
în timp ce varianta din figura 6.1, b este mai mult utilizată la sursele de tip 
„flyback” şi „forvTârd”. * 


6.3. CIRCUITE MODERATOARE ÎN DURATĂ 
FOLOSITE ÎN PROIECTAREA STABILIZATOARELOR 

ÎN COMUTAŢIE 


Există o mare varietate de circuite de comutaţie care pot fi utilizate 
în construcţia unui stabilizator de tensiune continuă în comutaţie. Cel mai 
simplu circuit şi totodată foarte răspîndit este circuitul care generezaă un 
semnal rectangular de frecvenţă fixă, modulat în durata. -Forma de undă 
astfel generată comandă deschiderea sau blocarea unui sau a mai multor 
tranzistoare de putere. 

Ea început au fost proiectate circuite MD cu componente discrete, 
ulterior s-au obţinut circuite integrate specializate care îndeplinesc toate 
funcţiile şi cerinţele unui stabilizator perforrpant. în cele ce urmează se 
vor prezenta cîteva tipuri de circuite modulatoare în durată. 


6.3.1. CIRCUIT Ml) CU COMPONENTE DISCRETE 


Circuitul cu modulare în durată a unui semnal de formă dreptunghiu¬ 
lară este prezentat în figura 6.2, iar figura 6.3 redă principalele forme de 
undă. 

Generatorul de tact realizat , cu circuitul (3A555 generează o tensiune 
de formă rectangulară, asimetrică şi cu ■ o frecvenţă, de exemplu 
20 kHz. Această tensiune este diferenţiată de grupul RjCj, pentru a obţi¬ 
ne o tensiune de formă triunghiulară care este folosită, în mod normal, la 
blocarea tranzistorului Q x . Impulsurile din colectorul lui <2i sînt inversate 
de tranzistorul Q 2 pentru a putea fi folosite la comanda etajului format din 
tranzistoarele Q 3 şi Q it etaj caracterizat prin o impedanţă de ieşire mică. 


139 




140 


Fig. 6.2. Circuit MD pentru comanda unei surse ,,flyback” 





Tensiunea din emitorul lui 
Q 3 este folosită pentru comanda 
tranzistorului de putere Q s . Prin 
transformatorul T r se transferă 
circuitului de ieşire un impuls 
cu o anumită durată şi amplitu¬ 
dine. Tensiunea redresată de 
dioda D este filtrată de capaci¬ 
tatea C 3 . 

Bucla de reglare conţine 
amplificatorul operaţional A.O. 
şi optocuplorul O.C. O fracţiune 
din tensiunea de ieşire, culeasă 
de pe divizorul R 7 , R g , este 
comparată cu tensiunea de pre¬ 
scriere U p , de la intrarea ampli¬ 
ficatorului operaţional. Orice 
schimbare produsă în tensiunea 
de ieşire, datorată circuitului de 
sarcină sau tensiunii reţelei, este 
preluată de amplificatorul de 
eroare, care la rîndul său co¬ 
mandă optocuplorul modulîn- 
du-i intensitatea luminoasă şi Fig. 6.3. Formele de undă asociate circuitului din 
forţînd conducţia mai mult sau figura 6.2. 

mai puţin intensă a fototranzis- 

torului. Acesta modifică forma semnalului în baza lui Q x , care apoi, la 
rîndul său modifică conducţia tranzistoarelor Q 2 , Q 3 , Q A şi Q 5 . în acest 
fel se obţine o modificare a duratei impulsului tensiunii din secundarul 
transformatorului T, şi prin urmare, valoarea medie a tensiunii U s . 

Acest tip de circuit poate fi folosit şi pentru comanda a două tranzis- 
toare de putere. în acest caz în colectorul lui Q a , trebuie intercalat un etaj 
care să furnizeze simultan, sau pe rînd, impulsurile pentru comanda tranzis¬ 
toarelor de putere. 


6 3 2. CIRCUITE INTEGRATE CU MD 

în ultimii ani au fost realizate o serie de circuite integrate, care conţin 
într-o singură capsula toate funcţiilor necesare pentru a realiza un stabili¬ 
zator^ de putere în comutaţie, cu modulaţie în durată. 

în figura 6.4, a se prezintă schema bloc a unui circuit integrat cu MD, 
iar în figura 6.4, b principalele forme de undă ce îi caracterizează funcţio¬ 
narea. 

Funcţionarea unui astfel de circuit este următoarea. Un amplificator 
de eroare AE compară semnalul de reacţie U r de la ieşirea sursei cu o ten¬ 
siune de prescriere U p . Tensiunea de eroare U c se aplică la intrarea unui 
comparator C. La cealaltă intrare a comparatorului acţionează o tensiune 
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liniar variabilă de frecvenţă fixă produsă de oscilatorul O s . Tensiunea liniar 
variabilă comandă şi bistabilul B. Cele două niveluri de tensiune de la bis- 
tabil împreună cu semnalul rectangular dat de comparator comandă două 
porţi SI. 

Din diagramele figurii 6.4, b rezultă că la ieşirile A şi B ale celor două 
porţi se obţin semnale modulate în durată cînd semnalul de eroare U e îşi 
modifică amplitudinea. Cele două semnale A şi B sînt apoi trecute prin etaje 
tampon, nefigurate în desen, pentru a comanda tranzistoarele circuitului 
de putere. 

Prin urmare, un circuit integrat cu MD trebuie să conţină un oscilator 
cu frecvenţă fixă sau progra mabilă şi un generator de tensiune liniar varia¬ 
bilă. Tensiunea de ieşire trebuie să realizeze un factor de umplere teoretic 
de la 0 la 1, cu posibilitatea de ajustare a timpilor de blocare ai tranzistoa- 
relor de putere pentru a se evita conducţia simultană a acestora. 

în ceea ce priveşte tensiunea de reacţie U„ prin intermediul căreia se 
modifică gradul de modulaţie al tensiunii de ieşire, se constată eâ s-au con¬ 
turat două direcţii de cercetare şi producere a circuitelor integrate pentru 
surse stabilizate de tensiune. Din prima categorie fac parte circuitele inte¬ 
grate a căror tensiune de reacţie este proporţională cu tensiunea de la bor¬ 
nele sarcinii. Ca exemplu putem enumera circuitele SG 1524, NE ST60, 
TD 494, TD594, MC 3420 etc. în a doua categorie intră circuitele integrate 
la care controlul valorii medii a tensiunii se face prin curent. 

în cele ce urmează se vor prezenta cele mai reprezentative circuite 
integrate folosite în proiectarea surselor în comutaţie, precum şi cîteva apli¬ 
caţii ale acestor circuite. 


Circuitul integrat XL 494 [1] 


Circuitul TD 494 este un circuit cu MD, cu frecvenţa de oscilaţie fixă, 
care înglobează toate blocurile necesare pentru comanda şi controlul prin 
tensiune al unei sArse stabilizate în comutaţie. Figura 6.5, a redă schema bloc 
a circuitului integrat iar figura 6.5, b principalele forme dc undă. Funcţio¬ 
narea lui este următoarea. 

Un generator de tensiune liniar variabila are frecvenţa de oscilaţie fi¬ 
xată prin^valorile rezistenţei R T şi condensatorului C r , conectate la pinii 
5 şi 6. Frecvenţa tensiunii este dată de relaţia : 


f 

j o 


i • 1 

r t ■ c T ~ 


( 6 . 1 ) 


Tensiunea de ieşire modulată în durată se obţine ca urmare a compa¬ 
rării în blocul comparator a tensiunii liniar variabile cu două tensiuni. 
Una din tensiuni se aplică la pinul 4 şi reprezintă tensiunea de control a 
timpului dintre două impulsuri triunghiulare consecutive, iar a doua ten¬ 
siune este furnizată de amplificatoarele de eroare. Da intrările 1, 2 şi 15, 16 
ale celor două amplificatoare de eroare se aplica tensiuni de reacţie din cir¬ 
cuitul de ieşire al sursei. 

Da o intrare inversoare a comparatorului este fixat nivelul de 0,12 V, 
care reprezintă tensiunea minimă de la care începe procesul de comparare. 
Tensiunea minimă garantează condiţia că între două impulsuri consecutive 
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Fig. 6.5. a) Circuitul TF494; 
b) Formele de undă. 


ce vor comanda un tranzistor de putere există un interval de pauză în care 
nu se generează impulsuri la ieşirea circuitului integrat. în acest fel se asi¬ 
gură timpul de. revenire al tranzistoarelor de putere între două stări de con- 
ducţie consecutive. Tensiunea este astfel aleasă încît intervalul de timp 
denumit ,,dead-time” să reprezinte 4% din durata unui ciclu. Dacă nivelul 
de tensiune aplicat la pinul de control 13 este zero, rezultă un factor de um¬ 
plere în tensiunea de ieşire de 96%. Dacă la pinul 13 avem o tensiune de 
5 V, factorul de umplere este 48%. Se poate modifica după dorinţă acest 
timp, dacă la pinul 4 se conectează o tensiune cuprinsă între 0 şi 3,3 V. 

Ieşirile amplificatoarelor de eroare sînt trecute printr-un circuit S^4 U 
la intrarea neinversoare a unui comparator. Cînd condensatorul C T se des¬ 
carcă, un impuls pozitiv dat de comparator corespunzător lui ,,dead-time” 
basculează bistabiiul. în acest fel cheile Q 1 şi Q 2 de la ieşire sînt blocate şi 
tranzistoarele de putere nu pot fi comandate. 


144 





Fig. 6.6. Explicitarea intervalului „dead time”. 

» 

în fig. 6.6 este ilustrat mai în detaliu acest fenomen. 

Relaţia între tensiunea de control a acestui timp şi durata impulsului 
de la ieşire este necesar să fie liniară. 

Amplificatoarele de eroare se caracterizează printr-un cîştig mare. Va¬ 
loarea minimă a amplificării în buclă deschisă este de 70 dB. Ele asigură 
un timp de răspuns de 400 ns. 

Din formele de undă prezentate în figura 6.5, b se observă că în func¬ 
ţie de semnalul de control de la pinul 13 şi de modul de variaţie în timp al 
semnalului de reacţie se obţin în emiterele tranzistoarelor şi Q 2 semnale 
modulate în durată. Dacă se doreşte un curent de ieşire mai mare, tranzis- 
toarele şi Q 2 pot fi puse în paralel. în acest fel frecvenţa tensiunii de ie¬ 
şire va fi egală cu frecvenţa oscilatorului. în caz contrar, frecvenţa semna¬ 
lului de la pinii 9 şi 10 este jumătate din frecvenţa de tact impusă de ele¬ 
mentele R t şi C T . 

Pinul de control 13 nu trebuie lăsat liber niciodată. El poate fi conec-' 
tat fie la sursa proprie de referinţă (pinul 14), fie la masă (pinul 7). Dacă cir¬ 
cuitul este folosit pentru comanda unui singur tranzistor de putere, pinul 
13 se pune la masă. Dacă se realizează o sursă în contratimp, el trebuie le¬ 
gat la pinul 14. 

Pinul 4 la care se poate face controlul intervalului „dead-time” poate 
fi folosit într-un circuit de protecţie la supratensiuni ce pot fi produse de 
circuitul de intrare al sursei. 

O astfel de soluţie este pre¬ 
zentată în figura 6.7. 

Circuitul TL 431 este 
folosit ca element sesizor. 

Cînd tensiunea U i creşte şi 
produce ia bornele rezistenţei 
A 2 o tensiune mai mare de 
2,5 V, circuitul TL 431 intră 
în conducţie. Tranzistorul Q t 
intră şi el în conducţie şi bor¬ 
na 4 este adusă la + 5V, situ¬ 
aţie în care se blochează etajul 

de ieşire al circuitului TL 494. Fig. 6.7. Circuit de protecţie la supratensiune. 



10 - S Ubilizaloare de tensiune în comutaţie 
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în figura 6.8 se prezintă o aplicaţie a 
circuitului TU 494 pentru o sursă stabiliza¬ 
tă în comutaţie, de mică putere, caracte¬ 
rizată prin tensiunea de ieşire 28 V si cu- 
rentul de sarcină 200 mA. 

Pentru a evita ca la punerea. $ub ten¬ 
siune circuitul TL 494 să genereze impulsuri 
de comandă false, se recomandă utilizarea 
unui circuit de întîrziere, care să permită 
generarea impulsurilor pentru comanda 
tranzistoarelor de putere după un anumit 
interval de timp. în acest sens se poate uti¬ 
liza intrarea „dead-time”. Configuraţia este 
prezentată în figura 6.9. Pa conectare condensatorul forţează ca la pinul 
4 să apară tensiunea de 5 V, fapt ce blochează ambele ieşiri ale circuitului, 
integrat. Pe măsură ce condensatorul se încarcă prin R s , lăţimea impulsului 
de ieşire creşte pînă cînd bucla de reglare preia funcţia de comandă a dura¬ 
tei impulsului de ieşire. Pentru faptul că un astfel de circuit determină o 
anumită întîrziere în declanşarea impulsurilor pentru comanda etajelor de 
putere, el a fost denumit şi ,,soft-start circuit”. 

Circuitul integrat UC 1846 

t 

Circuitul integrat UC 1846 face parte din categoria circuitelor integrate 
la care graduhde modulaţie al tensiunii de ieşire se controlează printr-o ten¬ 
siune proporţională cu curentul de sarcină. 

în ultimii ani, numeroase lucrări de specialitate, printre care [7, 10, 
11], au acordat o atenţie deosebită procedeului de control al tensiunii prin 
curent, punînd în evidenţă o serie.de avantaje în comparaţie cu controlul 
prin tensiune. Din aceste avantaje se pot aminti: 

— timpul de răspuns al sursei controlate prin curent la perturbaţii 
care pot apare atît în circuitele de alimentare cît şi în circuitul de sarcină 
este mic faţă de o sursă controlată în tensiune ; 

— în regim static, o sursă care are în componenţă un circuit integrat 
de tipul UC 1846 este practic imună la zgomote, iar dacă bucla de reglare 
mai foloseşte o mărime de reacţie suplimentară, de exemplu un eşantion din 
tensiunea de pe sarcină, se poate atinge un grad de stabilitate foarte ridi¬ 
cat ; 

— posibilitatea punerii în paralel a două sau mai multe surse de acelaşi 
tip fără să se altereze stabilitatea întregului ansamblu; 

— limitarea curentului prin tranzistoare la valori la care acestea nu 
se mai pot deteriora, chiaî dacă curentul de sarcină depăşeşte limita maxi¬ 
mă impusă prin proiectare. 

Principiul de funcţionare a controlului valorii medii a tensiunii unui 
stabilizator în comutaţie este ilustrat în figura 6.10, unde a fost prezentată 
o sursă de tip „forward”. 

Tensiunea de ieşire a sursei, împreună cu tensiunea U lt care este pro¬ 
porţională cu curentul i x ce parcurge etajul de putere, sînt folosite ca mărimi 
de intrare în blocul ce formează impulsurile de comandă, cu parametri 
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Pig. 6.10. Structura unui stabilizator in comutaţie cu comandă în curent. 


funcţie de cele două mărimi' de intrare. Dacă presupunem elementele de 
circuit ideale, cele două variabile reprezintă informaţii despre starea sursei. 
Pentru obţinerea unei tensiuni proporţionale cu curentul există şi alte po¬ 
sibilităţi. în cazul de faţă s-a folosit un transformator de separare, T r2 , care 
are în primar o spiră, iar în secundar un număr N 3 potrivit ales pentru ca 
după redresarea tensiunii de către dioda D 5 să rezulte un semnal cu ampli¬ 
tudine suficient de mare. 

Blocul pentru formarea impulsurilor de comanda poate avea structura 
ca în figura 6.11. Tensiunea de pe circuitul de sarcina U s este comparată cu 
o tensiune de prescriere JJ p . Amplificatorul de eroare, AE, produce la ieşi¬ 
rea sa un nivel de tensiune, care poate fi comparat cu tensiunea U 1 , propor¬ 
ţională cu curentul de sarcină. Cînd tensiunea devine egală cu U e , se 
dă comanda pentru bistabilul B de trecere pe zero. Acesta, la rîndul său, 
prin blocul de comandă blochează cele două tranzistoare şi le ţine în aceas¬ 
tă stare pînă cînd este iniţiat un nou ciclu de către generatorul de tact GT. 

Trebuie făcută precizarea că acest proces are loc la o frecvenţă de tact 
constantă, lucru care de altfel este cerut de toate tipurile de surse în comu¬ 
taţie. 
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Arhitectura circuitului integrat UC 1846, care are la bază principiul 
expus mai sus, este prezentată în figura 6.12. Principalele părţi compo¬ 
nente sînt: 

Amplificatorul de eroare 

Sesizarea curentului prin tranzistoarele de putere ale sursei sau prin 
inductiyitatea de filtraj se face cu un amplificator diferenţial AC, cu câşti¬ 
gul fix de 3 unităţi. Acest amplificator poate fi folosit în mai multe configu- 
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Sursă de 
referinţa 














raţii pentru a sesiza curentul maxim. Referindu-ne la schema bloc din fi¬ 
gura 6.12, nivelul maxim admis la intrarea invertoare a comparatorului 
cu modularea tensiunii sale de ieşire (CMD) este de 3,5 V. întrucît ampli¬ 
ficarea pentru AC este de 3, rezultă că la intrarea sa tensiunea diferenţiala 
trebuie să nu depăşească 1,2 V. Figura 6.13 înfăţişează cîte.va posibilităţi 
de obţinere a tensiunii proporţionale cu curentul. 

Prin utilizarea unei rezistenţe R 0 ca traductor de curent (fig. 6.13, a 
şi b), trebuie avut în vedere ca pe această rezistenţă puterea disipată să fie 
cit mai mică. în cazul în care se utilizează un transformator de curent se 
obţine şi o izolare între circuitul de putere şi circuitul integrat (fig. 6.13, c). 
Dacă însă, din motive de spaţiu nu se poate folosi un transfomator de curent, 
şi utilizăm un traductor de curent rezistiv, trebuie luate măsuri suplimenta¬ 
re de protecţie a amplificatorului de eroare.. Astfel cînd tranzistorul de pu¬ 
tere din figura 6.13 este adus în conducţie, în rezistenţa R 0 poate să apară 
un vîrf de curent mare generat de capacităţile parazite ale tranzistorului. 
Vîrful de curent este adesea suficient de mare şi suficient de lat ca sa declan¬ 
şeze prin intermediul amplificatorului de eroare comparatorul şi în final 
să genereee o comandă falsă. Este necesar ca în această situaţie să se conec¬ 
teze un filtru RC (fig. 6.14) pentru a reduce aceste vîrfuri ia un nivel accep¬ 
tabil . 


Oscilatorul 

Generatorul de tact al circuitului UC 1846 este reprezentat în figura 
6.15. Rezistenţa R T şi condensatorul C T permit obţinerea unei frecvenţe 
fixe dată de relaţia: 
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Fig. 6.14. Filtru pentru tensiuni 
perturbatoare. 



Fig. 6.15. a) Circuitul oscilator; b) Frecvenţa de oscilaţie funcţie de Ej şi Cj. 


Diagrama din figura 6.15, b şe foloseşte pentru alegerea rezistenţei R T 
şi a condensatorului. C T corespunzător frecvenţei de tact impuse. 

Oscilatorul mai îndeplineşte şi următoarea funcţie : generează un tren 
de impulsuri pe durata frontului căzător al tensiunii liniar variabile, care 
blochează ieşirile pe toată durata frontului căzător. în acest fel se împiedi¬ 
că conducţia simultană a celor două tranzistoare din circuitul de putere al 
sursei. La pinul 10 se obţine un impuls cu o durată t d , cunoscută sub numele 
,,dead-time”. 

Pinul 10 poate fi folosit şi pentru sincronizarea circuitului cu un alt 
oscilator sau cu altă bază de timp. Pentru aceasta conexiunile se fac conform 
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Fig. 6.16.. Sincronizarea circuitului UC1846 cu o bază de timp 
din exterior. 


figurii 6.16, iar capacitatea Cj se exclude şi pinul 8 se leagă la masă. în acest 
fel oscilatorul propriu este scos din funcţie. 

Limitatorul de curent 

Una din proprietăţile cele mai interesante pe care le are circuitul UC 
1846 este aceea de limitare a curentului maxim admisibil prin tranzistoa- 
rele de putere. 

Uimitarea curentului se face printr-un procedeu foarte simplu şi constă 
în limitarea tensiunii amplificatorului AC la o valoare maximă. Astfel, 
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folosind un divizor R u i? 2 , la pinul 1 se poate fixa o anumită tensiune. Dacă 
căderea de tensiune pe joncţiunea bază-emitor a tranzistorului Q 1 este egală 
şi de sens opus cu căderea de tensiune pe dioda D, putem spune că la intra¬ 
rea ( —) a comparatorului va ajunge o tensiune L T ( _, = U R2 — 0,5 V. Ţi- 
nînd cont că amplificarea lui AC este de 3 unităţi, între pinii 3 şi 4 rezultă 
tensiunea 


Pe baza acestei relaţii putem exprima ce curent maxim va mai provoca 
pe traductorul R G o cădere de tensiune care să aibă efect asupra compara¬ 
torului 


u R 2 

ref - 0,5 




Ri T Rt 


3 R a 


De multe ori, dacă la bornele de ieşire se produce un scurt-circuit, 
curentul prin elementele redresoare şi prin inductivitatea de filtraj poa¬ 
te atinge limite nepermise. Pentru a evita astfel de stări, circuitul UC 1846 
este prevăzut cu posibilitatea de a bloca generarea de impulsuri. în figura 
6.18 sînt reprezentate elementele care îndeplinesc această funcţie. La bor¬ 
na 16 se află conectat divizorul rezistiv, R 3 şi R it parcurs de curentul 
de sarcină I s . La depăşirea unei tensiuni prescrise comparatorul va ge¬ 
nera un impuls ce va bloca CMD, iar prin tiristorul T va scurtcircuita re¬ 
zistenţa R 2 din circuitul - de limitare a curentului. 

Circuitul integrat UC 1901 

Aşa după. cum rezultă din schema blo.c a unui stabilizator în comuta¬ 
ţie (fig. 6.1), mărimea de reacţie proporţională cu tensiunea sau curentul 
de la ieşire trebuie transferată în circuitul de putere, acolo unde elementele 
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Fig. 6.19. Structura unui stabilizator cu circuit de control acţionînd în primarul transforma¬ 
torului de putere. 


de circuit se află la tensiuni mari. Bucla de reacţie trebuie, în consecinţă, 
să conţină un element izolat pentru protecţia consumatorului faţă de aces¬ 
te tensiuni. închiderea buclei de reacţie de la ieşirea la intrarea stabiliza¬ 
torului necesită cunoaşterea şi precizarea tuturor parametrilor care intră 
în componenţa buclei. 'Trebuie'luate în considerare cele mai defavorabile 
situaţii în care pot ajunge elementele buclei pentru a putea face determinări 
asupra stabilităţii buclei, a' vitezei de răspuns etc. 

Din schema bloc reprezentată în figura 6.19 se observă că semnalul 
de reacţie trebuie să traverseze elementul care izolează secţiunea de ieşire 
faţă de cea de la intrare. 

Circuitul integrat UC 1901 a fost conceput să simplifice realizarea bu¬ 
clei de reacţie combinînd cu succes sursa de referinţă a amplificatorului de 
eroare cu un etaj cu funcţie aparte, şi anume, modulator în amplitudine. 

Pentru a înţelege mai uşor cum funcţionează acest circuit integrat, 
să urmărim o aplicaţie tipică ilustrată în figura 6.20. Circuitul UC 1901 
produce semnalul de reacţie pentru un stabilizator în comutaţie. Ca la orice 
circuit de reacţie, şi aici se compara tensiunea dată de divizorul rezistiv 
R lt R 2 cu o tensiune fixă, dată de sursa de referixiţă proprie de 1,5 V. Sem¬ 
nalul'de eroare amplificat se aplică la intrarea unui modulator în amplitu¬ 
dine. Da cealaltă intrare soseşte un semnal rectangular de frecvenţă 5 MHz 
generat de oscilatorul propriu. Modulatorul, combina cele 2 semnale produ- 
cînd la -ieşirea sa un semnal rectangular a cărui amplitudine este direct 
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proporţională cu semnalul de eroare. Acest semnal este trecut printr-un 
etaj tampon şi se aplică unui transformator la pinii 4 şi 5. Deoarece se lu¬ 
crează la frecvenţe înalte, dimensiunea şi costul acestui transformator 
silit reduse. " 

în secundarul transformatorului se află un detector de vîrf. Tensiunea 
rezultată în urma detectării comandă circuitul de formare a impulsurilor 
ce acţionează asupra tranzistoarelor de putere. 
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Capitolul 7 


STABILITATEA SURSELOR 
ÎN COMUTAŢIE 


7.1. INTRODUCERE 


Un stabilizator de tensiune continuă în comutaţie este, în esenţă, un 
sistem de' reglare în buclă a tensiunii continue ce o furnizează la bornele 
unui consumator. Fiind vorba de un sistem automat de reglare, se pun şi 
în acest caz problemele legate de stabilitate, în sensul.cunoaşterii cauzelor 
ce pot determina apariţia fenomenelor de oscilaţie, şi înlăturarea acestora, 
în toată gama de variaţie a tensiunii şi curentului pentru care a fost pro¬ 
iectat stabilizatorul. Comportarea sursei din punct de vedere al stabilită¬ 
ţii este dominată de caracteristicile circuitului de reacţie. 

Ca orice sistem liniar, sursa în comutaţie este caracterizată printr-o 
legătură de o anumită formă între mărimea de la intrare şi mărimea de la 
ieşire, precum şi printr-un sistem de ecuaţii diferenţiale care oferă o imagine 
asupra comportării acesteia atunci cînd în funcţionare apar perturbaţii. 

în acest capitol vor fi prezentate cîteva considerente generale cu pri¬ 
vire la stabilitatea sistemelor cu reacţie, se vor analiza aspecte caracteris¬ 
tice cu privire la stabilitatea unei surse în comutaţie şi se vor exemplifica 
prin calcul probleme de stabilitate. 


7.2. REACŢIA NEGATIVA ŞI STABILITATEA 


Analiza cantitativă şi calitativă a fenomenelor ce au loc intr-un sistem 
de reglare în buclă închisă este caracterizată, în general, prin ecuaţii dife¬ 
renţiale. Deoarece aceste ecuaţii se exprimă în domeniul timp, ele sînt mai 
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greu de manipulat atunci cînd se doreşte obţinerea unor concluzii mai ra¬ 
pide asupra comportării sursei. Aplicîndu-le transformata Laplace, ecuaţiile 
se transformă în domeniul frecvenţă, ele îuînd o formă algebrică mai uşor 
de rezolvat. In urma rezolvării, revenirea la domeniul timp se face apli- 
cînd transformata Laplace inversă. ‘ 

Fiind dată funcţia f[t) = 0, pentru t < 0, transformata Laplace se 
defineşte astfel: 

f{s) = Sof{t)e- st ăt, (7.1) 

unde s = a -f- jcn. 

Revenirea la domeniul timp se face astfel : 

f{t) = ~ (° +; ?/(s)e s; ds. (7.2)' 

Jo— /*> 

Folosind transformata Laplace se poate determina funcţia de transfer 
a oricărui circuit ca raportul între mărimea de ieşire şi mărimea de intrare. 
Astfell, un circuit electronic sau un sistem electronic mai complex poate 
fi caracterizat de funcţia sa de transfer F(s) : 

~ F(s)=%&, (7.3) 

Ui(s) 

unde : U 2 [s) este mărimea de ieşire ; 

&i{s) — mărimea de intrare. 

La orice funcţie de transfer de această formă i se asociază im anumit 
cîştig (o amplificare) şi o-anumită fază. 

în relaţia de mai sus, rădăcinile ecuaţiei U 2 (s) = 0 se numesc zerouri, 
iar rădăcinile ecuaţiei U^s) = 0 se numesc poli. 

Orice stabilizator în comutaţie poate fi privit ca un sistem de reglare 
în buclă închisă, a cărui schemă bloc este ilustrată în figura 7.1. 

Semnalul de prescriere U p {s) se compară cu semnalul de reacţie U r (s) 
rezultînd semnalul de eroare, E{s). Funcţia de transfer a sistemului în buclă 
închisă se poate exprima astfel: 


unde : U s (s) = S(s) ■ E(s) 
U,(s) = R{s) ■ U,(s), 

iar 

E(s) = U p (s) - U r (s) = 
= U p (s) - R(s) ■ U s (s). 
Eliminînd pe E(s) din 
relaţiile de mai sus se ob¬ 
ţine : 

• U As) = U p (s) ■ S(s) - 
- R(s) ■ U,(s) • S(s) 
U t (s)[l + R(s) -S(s)} = 
= U„(s) ■ S(s). 


F(s) 


Uş(s) 

Ufi(s) ' 


7.4 



Fig. 7.1. Stabilizatorul în comutaţie ca sistem de reglare 
în buclă închisă. 


159 





Funcţia de transfer a sistemului în buclă închisă va fi: 


F(s) 


U s (s) ___ S(s) ■ 
Up(s') 1 + R(s) ■ S(s) 


(7.5) 


Termenul S(s) se numeşte cîştigul în buclă deschisă, iar termenul 
R(s) ■ S(s) este funcţia de transfer în .buclă deschisă. 

Rezolvînd ecuaţia : 

1 + R{s) ■ S{s) = 0 (7.6) 

şi găsindu-i rădăcinile, se cunosc de fapt polii funcţiei de transfer în buclă 
închisă. 

Pentru a avea o primă imagine dacă sistemul este stabil sau nu, se poa¬ 
te proceda astfel: 

— se trasează pe o diagramă modul de variaţie în funcţie de frecvenţă 
a cîştigului în buclă deschisă; 

— pe aceeaşi diagramă se suprapune legea de variaţie, a cîştigului în 
buclă închisă ; 

— dacă diferenţa de pantă a celor două reprezentări grafice este mai 
mică de 40 dB/decadă (12 dB/octavă), putem aprecia că sistemul este pro¬ 
babil stabil. 

Stabilitatea sistemului poate fi apreciată cu mai mare precizie dacă se 
determină marginea de amplitudine A m şi marginea de fază <p m . în figura 
7.2 se arată modul de determinare a marginii de fază şi de amplitudine. 



Fig. 7.2. Marginea de fază şi amplitudine la un sistem cu reacţie. 
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Avem de a face cu un sistem stabil daca la punctul de intersecţie al 
caracteristicii atenuare-frecvenţă, cu dreapta de cîştig unitar, aceasta pre¬ 
zintă o pantă de —20 dB/decadă, iar magirnea de fază este în jur de 45° 

ri 


7.3. ANALIZA STABILITĂŢII UNEI SURSE 
ÎN COMUTAŢIE 


7.3.1. FUNCŢIA DE TRANSFER A ANSAMBLULUI CA1D-CIRCU1T 

DE IEŞIRE 

9 


O sursă de tensiune în comutaţie, conform schemei bloc prezentată în 
figurile 6.1, a şi b, conţine un etaj de putere, un circuit modulator în durată, 
un amplificator de eroare, un redresor de putere cu filtrul de tip LC. Dacă, 
ne referim la formele de undă din figura 6.4, b ce caracterizează funcţiona¬ 
rea modulatorului în durată, gradul de modulaţie al tensiunii rezultate la 
ieşire este determinat de momentul comparării a doua tensiuni, şi anume : 
tensiunea liniar variabilă şi tensiunea de reacţie. Acest grad de modulare 
corespunde de fapt factorului de umplere a, care în acest caz poate fi defi¬ 
nit ca 


unde 


u. 


(7.7) 


U e este tensiunea de comandă a CMD. Această tensiune reprezintă 
mărimea de intrare a părţii, de comandă şi control a sursei; 
U T — tensiunea de formă triunghiulară generată de oscilatorul 
propriu al sursei. 


Funcţia de transfer a sursei trebuie să ţină cont de caracteristicile CMD, 
ale etajului de putere şi ale filtrului de la ieşirea. Pentru o sursă de tip 
„forward” cu transformator de izolare, ,,în contratimp” sau ,,în punte” 
cîştigul se poate exprima astfel : 

-^ = Ă! . a, (7.8) 

Uf Ny 

unde: U s este tensiunea de la bornele circuitului de sarcină; 

Ui — tensiunea de alimentare furnizată de redresorul de la 
intrare; 

NJN i — raportul de transformare, corespunzător numărului de 
spire N ± din primar şi N 2 în secundar. 

Ţinînd cont de relaţia (7.7) avem : 


Uş 

= Ăî . 

U e 

Ui 

Ny 

' U T 


(7.9) 


li — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 
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Cîştigul de tensiune al subansamblelor cuprinse între CMD şi circuitul 
de ieşire se obţine derivînd relaţia (7.9) în raport cu U c : 


dU s _ 

Ei . 

Nţ 

dU e 

ZJ'Ţ' 

Ni 


sau în decibeli : 


A< m = 20 




(7.10) 


(7.11) 


în cazul unei surse de tip ,,flybaek” cu transformator avem: 


Uş = N* . g __ ţZVş _ U e 

Ui N 1 1 - a Ni U T - U e 


Cîştigul de tensiune în acest caz este : 

dU s _ UjUr _ N, = (Ui + U S V _ Nţ 
d U e ( U T -U e f Ni Ui -Ut Ni 

sau în decibeli: 


A u 

dB 


= 20 log 


(Uj + Uş ) 8 
Ui ■ Ut 


Nţ 

Ni ' 


(7.11)' 


(7.12) 


(7.13) 


în circuitul de ieşire al sursei se află de obicei un filtru de tip LC, ca¬ 
racterizat prin frecvenţa f 0 = \/2 k*JlC şi panta caracteristicii atenuare 
frecvenţă de —40 dB/dec. (fig. 7.3). 

în aceste condiţii caracteristica atenuare frecvenţă a sistemului în 
buclă închisă va fi puternic influenţată de filtrul de la ieşire, care poate 
genera instabilitate pentru sursă, fiindcă este ştiut faptul că pentru ca sis¬ 
temul să fie stabil, la punctul de intersecţie al caracteristicii cu axa de cîş- 
tig unitar (0 dB), panta trebuie să fie de —20 aB/dee. 



Fig. 7.3. a) Filtru LC ; b) Caracteristica atenuare-frecvenţă. 
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7.3.2. AMPLIFICATOARE DE EROARE. COMPENSĂRI 


în prezent, marea majoritate a surselor în comutaţie utilizează ca am¬ 
plificatoare de eroare, amplificatoare operaţionale integrate. Tensiunea de 
la ieşirea amplificatorului de eroare acţionează asupra CMD determinînd 
modularea în durata a semnalului de comandă a etajului de putere. Circui¬ 
tele de reacţie ce însoţesc amplificatorul de eroare trebuie să fie astfel rea¬ 
lizate încît să producă modificări asupra caracteristicii atenuare frecvenţă 
a întregii surse în aşa fel încît să se asigure stabilitatea necesară. 

Un amplificator operaţional cu bandă de frecvenţă infinită nu va os¬ 
cila dacă el are în circuitul de reacţie negaţivă rezistenţe ideale. Un ampli¬ 
ficator real prezintă o caracteristică atenuare-frecvenţă care în domeniul 
1 Hz — 1 MHz are mai multe puncte de frîngere. 

Amplificarea în bucla închisă a structurii prezentate în figura 7.4, a 
este dată de relaţia : 


iar • 


A , 


l + $A U 


(7.12) 


P = 


Zj 

Z% Z r 


(7.13) 


unde : 

A u este amplificarea de tensiune în buclă deschisă; 
p — coeficientul de transfer al reţelei din reacţie ; 

Z, — impedanţa circuitului de reacţie ; 

Z p — impedanţa circuitului conectat la intrarea neinversoare ; 

Z i — impedanţa de intrare. 

în cele mai multe cazuri Z p este un rezistor sau un rezistor în paralel 
cu condensator. Daca Z p = 22/100 sau mai mic, la frecvenţa la care ampli¬ 
ficarea în buclă închisă este aproape de unitate, relaţia (7.13) rămîne ne- 



b. 

Fig. 7.4. Configuraţia amplificatorului cu reacţie: a) cu două terminale; b) cu trei terminale. 
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Fig. 7.5. Rearanjarea circuitului din figura 7.4, a. 


schimbată. Cînd şi Z T sînt reţele cu doua terminale, iar Z p = 0, (3 se poa¬ 
te exprima tot printr-o relaţie de forma (7.13). 

De cele mai multe ori, Z it Z, şi Z p sînt reţele cu 3 terminale. Raportul 
( U a — U b )/U o, denumit şi factor de reacţie A,, se calculează utilizînd re¬ 
prezentarea ajutătoare din figura 7.5. La intrare se consideră conectat un 
generator cu impedanţa Z g . în acest caz factorul de reacţie A, se reduce 
la calcularea raportului UJU r Pentru a calcula mai uşor pe A r , în figura 
7.5 s-a schimbat locul lui Z id cu Z p , fapt ce nu afectează tensiunea U a — U b . 
Se observă că î/„ — U b este o fracţiune Z td (Z id + Z p ) din tensiunea U a , 
fracţiune ce rămîne neschimbată dacă Z u şi Z p îşi schimbă locul în reţea. 
Cele mai multe amplificatoare -operaţionale prezintă un factor de rejecţie 
de,mod comun de 1000 sau chiar mai mult. Dacă Z id şi Z p îşi schimbă locul, 
efectul schimbării asupra tensiunii de la ieşirea amplificatorului operaţional 
este neglijabil, fiind mai uşor de calculat atît tensiunea U 4 cît şi factorul 
de reacţie A r . 

Pentru a calcula pe A r , vom considera o reţea de forma celei din figura 
7.6, unde Z r şi Z f sînt formate din trei rezistoare, iar Za conţine şi capaci¬ 
tatea de intrare a amplificatorului operaţional (C = 5 pF). 

Rezistenţele R u R z , R 3 pot fi grupate într-o rezistenţă echivalentă 
R r , exprimată prin relaţia: 


R-, = R 3 


J?i + R t ’ 


care este alimentată de la sursă U[ 


(7.14) 


U[ = 


^1 ‘ -^2 


(7.15) 


Reţeaua, notată cu Z t în figura 7.6, a, poate fi echivalentă cu o singură 
rezistenţă R i de valoare: 


R: = R 4 + Rs ' R ° = 20 kO. (7.16) 

R, + «6 

Noua configuraţie este prezentată în figura .7.6, b. 
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Fig. 7.6. Circuitul de reacţie al amplificatorului din figura 7.5 . 


în continuare, R r şi pot fi substituite printr-o nouă configuraţie 
alimentată de la tensiunea U'l (fig. 7.6, c) 


U{ = 


Uj • Ri 
Ri + R r 


Ui ■ R t R{ 


(Ri + R 2 )(Ri 4- R r 


= 0,25 


K = 


Ri * Rr 


10 k£L 


Ri ~r R r 

Pentru această reţea, funcţia de transfer se scrie astfel: 

u[ _ l CR 

i 


s + [(iî + R a )ICRR a 


(7.17) 

(7.18) 


u: 


(7.19) 








iar factorul de reacţie A r se exprimă: • 


A 



RiRţlCRjRj + HriiRj + Rţ) _ Ri • Rj’2nRC(R< + R,)(R^ + -R a ) 
i + [(i? + R e )l(CRR e ] ~~ jf+ l(R + R,)I2kCRR,] 


(7.20) 


înlocuind valorile indicate în figura 7.6 se obţine pentru A r valoarea : 


4 • io 6 

jf.+ 1,6 • io 6 ' 


(7.21) 


Caracteristicile' atenuare-frecvenţă şi fază frecvenţă sînt redate în fi¬ 
gura 7.7. 

Presupunem că amplificatorul are cîştigul în buclă deschisă de IO 5 şi 
arc doi poli la frecvenţa de 10 Hz şi 10® Hz, iar funcţia de transfer a ampli¬ 
ficatorului operaţional poate fi exprimată prin relaţia : 


A 


u 


( 2 TC ) 2 • 10 12 

(S + 20tu)(s + 2tt • 10«) 


IO 12 

0 f+ 10 )Uf+ io 6 ) 


(7.22) 


Produsul între amplificare fără reacţie şi factorul de reacţie al circui¬ 
tului de reacţie are valoarea : 


A r • A u ■ 


4 • 10 5 


10 12 


//+ 1 , 6 - 10 “ (;/+ 10)(;7 + io 8 ) 


(7.23) 


Figura 7.7, b redă variaţia eîştigului şi fazei funcţie de frecvenţa pentru 
amplificatorul operaţional fără reacţie, iar în figura 7.7, c este reprezentat 
produsul A r • A„. în acest ultim caz, fiecare ordonată corespunde sumei 
valorilor ordonatelor din figura a şi b. 

Acest exemplu pune în evidenţă posibilităţile determinării marginii 
de fază şi de amplitudine, după care s e poate aprecia stabilitatea amplifi¬ 
catorului operaţional folosit în circuitul de reacţie al sursei. 

în cele ce urmează se vor prezenta, din acest punct de vedere, cîteva 
tipuri de amplificatoare de eroare, cu circuitele de reacţie aferente. 

Exemplul î. Una din cele mai simple soluţii pentru circuitele de com¬ 
pensare aferente amplificatorului cu reacţie este prezentată în figura 7.8. 

Funcţia de transfer se exprimă prin relaţia : 


__ 1 + sR C 

u l ~ 1 + sC(R l + R 2 ) ’ 


(7.24) 


care prezintă un pol de frecvenţa f x = 


1 


k 


l 


2jcC(i? x + i?,) 


si un zero la frecventa 


2tcR 2 C 
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1 


Fig. 7.8. a) Reţeaua de întîrziere-avans ; b) Caracteristici Bode. 


Exemplul 2. în cazul configuraţiei din figura 7.9 avem următoarea 
funcţie de transfer : 


V» _ R, 

U x JRj + i? 2 


1 + sCR 1 
CRi • R% 

1 + s- —~ 

Ri + R* . 


(7.25) 


Ea prezintă un zero la frecvenţa f l 


27rC(i ? 2 (| i? 2 ) 


- si un pol la frecventa 

2nRjC ' r 
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Fig. 7.10. Amplificatorul operaţional cu perechi pol-zerouri. 


Exemplul 3. Fie structura amplificatorului de eroare cea prezentată 
în figura 7.10. 

Funcţia de transfer se poate exprima astfel : 


O* = Zţ_ 
V, Zi 


■Kik) 


(1 + sR 3 C 2 )l(sC t ) 
R 2 (\ + sRyCJ + R t 

1 + SCyRy 


(1 + sC 2 fl 3 )(l + SC X R X ) 


(sRiC 2 ) 


' Ri + . 

, Rr 


(7.26) 


+ iiîîC!! 


Avînd în vedere că o astfel de funcţie de transfer se poate scrie sub 
forma : 


ih (t lS + i)( v + i) 

Ol (t 3 s)(t 4 s + 1) 

putem identifica constantele de timp ca fiind : 

r2 — i ^2 — > T3 — 1^262 ; — 


R 1 R 2 C 1 

Ri + Rz 


(7.27) 


(7 28) 


Frecvenţele la care are loc frîngerea caracteristicii atenuare-frecvenţâ 


2rri? 1 C 1 


; h = 


Rţ + Rz 
2nR i R l C 1 


(7.29) 


Amplificarea la frecvenţele înalte este dată de rezistenţele R z şi R 3 , 
adică : 


A _ “î 

•ol W 9. - - 


iar la frecvenţe joase este 


— ■ 


Ry + Rz 


. (7.30) 


(7.31) 


Frecvenţele de tăiere se impun astfel ca să avem o caracteristică atenua- 
re-frecvenţa ce să asigure stabilitatea dorită. Din relaţiile de mai sus, în 
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funcţie de valorile impuse amplificărilor, se pot calcula rezistoarele şi con¬ 
densatoarele ce intră în componenţa amplificatorului. 

Figura 7.11 redă caracteristica ‘atenuare-irecvenţă. 

Un astfel de amplificator de eroare se foloseşte la proiectarea surselor 
în comutaţie, deoarece permite relativ uşor obţinerea unei caracteristici 
atenuare-frecvenţă cu pantă de —20 dB/dee în intersecţia axei de cîştig 
unitar. 

Exemplul 4. Configuraţia prezentată în figură introduce un pol' şi 
un zero, iar între ele caracteristica de atenuare prezintă o regiune de cîş¬ 
tig constant. Această zonă poate fi folosită pentru corecţie în vederea ob¬ 
ţinerii intersecţiei caracteristicii globale cu axa de cîştig unitar la frecvenţa 
dorită. 

Amplificarea de tensiune este dată de raportul rezistenţelor, adică 


A 


u 



iar frecvenţele de tăiere sînt: 



l 

2 TC i? s C 1 


(7.33) 


/* 


1 

2nR t C, 


(7.34) 


y 

c 2 
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Fig. 7.13. a) Amplificator cu reacţie cu două perechi de pol-zerouri; 
b) Caracteristica atenuare-frecvenţă. 


Amplificatorul operaţional în această configuraţie oferă sursei în co¬ 
mutaţie un timp de răspuns foarte mic atunci cînd apar modificări ale cu¬ 
rentului de sarcină în limite largi. 

Exemplul 5. Structura prezentată în figura 7.13, deşi pare mai com¬ 
plicată, este caracterizată printr-un timp de răspuns foarte scurt [11]. 
în reţea s-au creat două perechi de pol-zerouri pentru a se obţine o zonă 
în caracteristica atenuare-frecvenţă cu pantă atît de — 20 dB/dec, cît şi 
cu +20 dB/dec, la un defazaj de +90°. Amplificările de tensiune se pot 
exprima după cum urmează : 

A ul = -Ş . (7-35) 

■Al 


A..o —-■ 


R t (Ri+ R») 

■Rj+3 


R 2 
R* 


(7.36) 


iar frecvenţele de tăiere sînt: 


fi = 


1 

2r.R i C 1 ’ 


(7.37) 
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1 


1 


(7.38) 


A = 


2k(R 1 i? 3 )C 3 2 ît 

1 


A 


2jtJf a C, 


A = 


Ci+ c 8 1 

2-i? 2 C 1 C 2 “ , 2„J? S C S ] 


(7.39) 

(7.40) 


Dacă circuitul din figura 7.13, a este folosit ca element de compensare 
pentru corecţia caracteristicii atenuare-frecvenţă globale a sursei, atunci 
este de preferat ca această caracteristică să intersecteze axa de cîştig uni¬ 
tar între frecvenţele f 2 şi f 3 . 


7.4. APLICAŢII 

A.7.1. Să se analizeze din punct de vedere al stabilităţii o sursă de ten¬ 
siune în comutaţie în montaj ,,semipunte”, la care se cunosc următoarele 
mărimi: 

— tensiunea de alimentare U i = 200 V (-f-10%, —15%); 

— frecvenţa de lucru / = 20 kHz ; 

— filtrul de la ieşire este tip LC cu frecvenţa de tăiere la 1 kHz; 

— raportul de transformare, N 1 /N 2 — 15. 

Să se aleagă şi să se proiecteze circuitul de reacţie al amplificatorului 
de erorare astfel încît să se asigure stabilitatea sursei la variaţii ale tensiunii 
de alimentare în limitele stabilite în enunţ şi să se traseze caracteristica 
atenuare-frecvenţă obţinută. 

Rezolvare. Pentru configuraţia amplificatorului de eroare se alege struc¬ 
tura din figura A.7.1. 

Considerăm că circuitul modulator folosit în structura stabilizatorului 
este TL 494 [12], Tensiunea sa liniar variabilă, U T , care se compară cu ten¬ 
siunea de reacţie U c şi care produce modificarea gradului de modulaţie al 
tensiunii de ieşire este cuprinsă între 0,5 V şi 3,5 V. Cîştigul de tensiune al 
părţii de reacţie, conform relaţiei 7.11, este exprimată astfel.: 



U s 


Fig. A.7.1. Structura amplificatorului de eroare. 
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Pentru tensiunea de 
intrare considerăm va¬ 
loarea sa minimă, adică: 

U n mm = 200 - H ■ 


A„ — 20 


200 = 170 V, 
lg(- 

5 (3,5 15 

=' 10,2 dB. 


î) 



Caracteristica atenu- 
are-frecvenţă (fig. A.7.2) 
a sursei fără reacţie este 
influenţată de parame¬ 
trii filtrului LC de la 
ieşire. 

La frecvenţa de 
1 kHz caracteristica 
prezintă o pantă de 
—40 dB/dec. Frecvenţa 
la care caracteristica 
Bode intersectează axa de cîştig unitar se alege, teoretic, jumătate din 
frecvenţa de tact a sursei. în practică, aceasta se estimează a fi cuprinsă 
între 1 şi 1/5 din frecvenţa de tact. în problemă consideram/ 0 = 5 kHz, 
unde cîştigul este de —18 dB. Pentru ca la această frecvenţă cîştigul să 
fie de 0 dB, trebuie utilizată o reţea în circuitul de reacţie care să aibă un 
cîstig de +18 dB la f 0 = 

5 kHz şi de 0 dB la 1 kHz. 

La frecvenţa de 1 kPIz t 
(fig. A.7.3) avem un dublu- 
zero, iar la frecvenţa de 
10 kHz un pol. Din diagra¬ 
ma A.7.3 se observă că la 
A=ft= 1 kHz, A ul = 5dB 
(1,77 unităti) si la f 3 = 

10 kHz A u2 = 25 dB (17,7 
unităţi). 

Alegînd /?, = 10 kQ, 
din relaţiile (7.31) şi (7.30) 
se definesc amplificările, 
se obţine : 


+40i 


+20 


+5 

0 


A ui — 

1,7 


^3 . A At 

- , -Zi «2- 

Ri + R s R% 

R* 


-20 


17,7 


10 • 10 ’ + r 2 

Rş 
R> ’ 



\-20 dB/cfec 

•+20dB/dec 

_V 

Vpol . 

_ _ - ■ _ 


^dubh 

7 

2er< 




\ 

i 




■ "i 
f 

_ ! _ 



0,1 


Fig. A.7.3 Caracteristica Bode a circuitului de reacţie 
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5 > 


de unde i 


R a = 17,7 kt! şi J? 2 = 1 kQ. 
Pentru capacităţi găsim valorile: 


2 kRJz 2tt • 10* ■ 10 • IO 3 


0,016 jj.F, 


2izf 2 R 3 2jc - 17,7 • 10* • 10 • 10» 


= 0,8 nF. 


Cu valorile calculate mai sus, amplificatorul de eroare arată ca în fi¬ 
gura A.7.4. 

Caracteristica atenuare-frecvenţă globală este prezentată în figura 
7.5. Ea a rezultat ca urmare a însumării caracteristicilor prezentate 
figurile A.7.2 şi A.7.3. 
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5 10 


100 


Fig. A.7.5. Caracteristica 
— - —*r~ atenuare-frecvenţă globală 
f l_kHzJ a stabilizatorului. 



Se observă că intersecţia caracteristicii cu axa de câştig unitar (0 dB) 
are loc ia frecvenţa de 5 kHz cu panta de —20 dB/dec.’ Dacă tensiunea 
de la intrarea sursei se modifică în limitele precizate în enunţ, punctul 
de intersecţie al caracteristicii globale va avea loc, desigur, la o altă frec¬ 
venţă, dar tot cu panta de —20 dB/dec. 

A.7.2. Fie o sursă stabilizată în comutaţie de tip „forward” la care 
se cunosc următoarele elemente : 

— tensiunea de alimentare de ia reţea U R = 220 V; 

— tensiunea de ieşire U s = 5 V; 

— curentul de sarcina I s = 10 A; 

— frecvenţa de tact / = 40 kHz ; 

— circuitul de control utilizat este de tipul UC 1524 [13] ; 

— filtrul de la ieşire conţine inductanta L f = 10 pH şi capacitatea 
C f = 600 pF ; 

— raportul de transformare al transformatorului de putere este n = 17. 

Se cere să se dimensioneze circuitul de reacţie al sursei pentru a asi¬ 
gura stabilitatea necesară îil condiţiile eînd tensiunea reţelei creşte cu 15%. 

Rezolvare. Caracteristica atenuare-frecvenţă a ansamblului format din 
CMD, etajul de putere în comutaţie şi redresorul de la ieşire este influen¬ 
ţată de frecvenţa proprie de oscilaţie a filtrului format din L f şi C f . în 
figura A.7.7 este prezentată caracteristica atenuare-frecvenţă şi fază-frec- 
venţă a filtrului. 

Circuitul integrat UC 1524 este caracterizat prin faptul că tensiunea 
liniar variabilă dată de oscilator are amplitudinea cuprinsă între 0 şi 2.5 V. 
Valoarea maximă a tensiunii liniar variabile impune cit trebuie să fie va¬ 
loarea maxima a tensiunii U I a amplificatorului de eroare AE. 


Etcj de putere 

Circuit redrecor Vi comutaţie Redresor + filtru 



Circuit de control 

Fig. A.7.6. Schema bloc a unui stabilizatorjde tip „forward”. 
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Întrucît la sursa de tip „forward” factorul de umplere maxim admisibil 
este 0,5, înseamnă că : 

A _ u c _ _ u u 
a = 0,o • —- = 0,5 • — = — . 

Uţ 2,5 5 

între tensiunea de la ieşire şi tensiunea de la intrare, la o sursă 
„forward”, este valabilă relaţia : 

£7, = — • <x = — • — . 
n n 5 

Cîştigul la frecvenţe joase se obţine derivînd în raport cu U c relaţia 
de mai sus : 


Dar U 1 = -v/2 |220 + • 


356 V, 


^ = 4 ,18 = 12,42 dB. 

d U c 17 • 45 

Filtrul de la ieşire este caracterizat de frecventa 


2tt VIO • 10“ 6 • 660 • 10-“ 


~ 2 kHz. 


De la această frecvenţă, panta caracteristicii este de —20 dB/dec 
care, coroborată cu un defazaj 9 ce tinde către —180°, creează posibili¬ 
tatea apariţiei oscilaţiilor. 

Amplificatorul de eroare conţinut în circuitul integrat UC 1524, 
împreună cu circuitul de reacţie aferent, trebuie să producă o modificare 
a pantei caracteristicii atenuare-frecvenţă astfel încît în locul de intersec¬ 
ţie al axei de cîştig unitar să rezulte o pantă de —20 dB/dec. Fie ca 
această condiţie să fie îndeplinită pentru o frecvenţă egală cu jumătate 
din frecventa de tact, adică 20 kHz. Din figura A.7.7 se observă că la/ = 
= 20 kHz, A u = -30 dB. 

Alegem pentru amplificatorul de eroare structura prezentată în fi¬ 
gura A.7.8. 

Reţeaua din circuitul de reacţie al amplificatorului trebuie astfel cal¬ 
culată ca să obţinem un zero şi un singur pol. Fie ca la dublul-zero să 
aibă loc la / = 1 kHz, iar polul dublu la / = 20 kHz. 

Amplificarea la frecvenţe înalte este dată de rezistenţele R 2 şi R 3 . 
Alegînd pentru R 2 o valoare de 30 k£2, din relaţia (7.36) se obţine: 


A _' n l 
-ti u 1 ?. - - 


30 dB = 31,7, 


R 3 = == 946 D. Alegem R 3 = 1 kD. 
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Fig. A.7.7. Caracteristici Bode pentru filtrul de la ieşirea 
stabilizatorului. 


C 2 



Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 





Aut [del 



Cîştigul la frecvenţa de 1 kHz se exprimă astfel : 


A u i = A, 


1 kHz 
20 kHz 


= 31,7 • - = 1,585 = 4 dB. 
20 


Dar amplificarea la 1 kHz este dată de relaţia : 


A ui — 


de unde: 


JS, 


R, = --= 3 - ‘ 103 ~ 18 kfi. Alegem R t = 18 kQ. 


~ A 


ui 1,585 


Din relaţiile 7.37, 7.39, 7.40 se pot determina valorile condensa 
toarelor 


C, = 

c. 


1 


1 


2 tc • 1 • 10 3 • 30 • 10 3 
1 1 


■ C 3 = 


2 n f t R t 2 tt • 20 • 10 * • 30 • 10 * 

1 1 


= 0,005 pF, 
= 0,3 nF, 


2 re/„fl 1 2 it • 10 * • 18 • 10 * 


= 0,008 pF. 


Caracteristica atenuare-frecvenţă globală este redată în figura A.7.9 
Se observă că la / = 20 kHz panta caracteristicii este de —20 dB/dec 
ceea ce asigură condiţia de stabilitate a sursei. 
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Capitolul 8 


PROTECŢIA STABILIZATOARELOR 
DE TENSIUNE ÎN COMUTAŢIE 


8.1. INTRODUCERE 


Pentru a realiza o sursă de calitate, cu performanţe ridicate, pe lîugă 
subansamblurile prezentate în capitolele anterioare, sînt necesare o serie 
de circuite auxiliare. Spre exemplu, folosirea optocuploarelor în structura 
unei surse în comutaţie este necesară pentru realizarea izolaţiei între cir¬ 
cuitul de intrare şi cel de ieşire. Alte circuite, cum ar fi cele pentru protecţia 
la supracurent sau supratensiuni garantează funcţionarea sursei şi în cazul 
unor solicitări necunoscute din partea circuitul de sarcină sau de la reţeaua 
de alimentare. 

în acest capitol se descriu astfel de circuite, indicîndu-se şi modul de 
utilizare pentru a dobîndi performanţele dorite pentru sursa proiectată. 
Prezentarea acestora se va face în mod gradat, de la cele mai simple 
realizate cu componente discrete, pînă la cele mai evoluate, din categoria 
cărora fac parte circuitele integrate specializate. 


8.2. CIRCUITE DE SEPARARE ÎN PRIMARUL 
TRANSFORMATORULUI 


Cea mai simplă metodă de separare galvanică a circuitului de ieşire 
de cel de intrare constă în utilizarea unui transformator. în general, sur¬ 
sele în comutaţie sînt alimentate direct de la reţeaua de curent alternativ 
printr-o punte redresoare. în acest caz separarea între circuitul de sarcină 


180 




I CMD 

5i 

control 

4T 

Fig. 8.1. Circuit de separare şi alimentare. 

şi reţea o asigură transformatorul din etajul de comutaţie. Totodată este 
însă nevoie să se asigure o tensiune de alimentare redusă pentru partea de 
comandă. 

în figura 8.1 se prezintă o soluţie pentru circuitul de alimentare al 
părţii de comandă. 

Stabilizatorul parametric format din R lt DZ, Q 1 şi asigură ten¬ 
siunea de alimentare circuitului de modulare şi control al etajului de putere, 
iu momentul conectării la reţea. După ce CMD furnizează primul impuls 
de comandă tranzistorului Q 2 , în înfăşurarea a treia se induce o tensiune 
proporţională cu raportul de transformare dintre înfăşurările 1 şi 3. Ten¬ 
siunea este astfel aleasă încît după redresarea efectuată de dioda D 2 şi 
filtrarea cu condensatorul C 2 , să fie mai mare decît cea din anodul diodei 
D l . Dioda D 1 se blochează, ceea ce atrage după sine şi blocarea stabili¬ 
zatorului parametric cu dioda Zener. în aceste condiţii, prin crearea unei 
surse proprii, nu se mai disipă putere în stabilizatorul parametric şi toto¬ 
dată se obţine o separare între puntea redresoare de la intrare şi CMD. 



8.3. CIRCUITE DE IZOLARE OPTICA 

Circuitele optocuploare se folosesc la proiectarea stabilizatoarelor în 
comutaţie pentru a realiza, pe de o parte izolarea galvanică între cir¬ 
cuitul de intrare şi cel de ieşire, iar pe de altă parte pentru transmiterea 
semnalului de reacţie în bucla de reglare. 
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Un optocuplor este consti¬ 
tuit din două părţi: o sursă de 
lumină, care în cele mai multe 
cazuri este o diodă fotoemisivă 
şi un detector, care poate fi un 
fototranzistor sau fototiristor. 
Cea mai răspîndită soluţie este 
aceea de a încapsula o diodă 
fotoemisivă de GaAs cu un fo¬ 
totranzistor. în figura 8.2 se 
arată un optocuplor la care 
tensiunea de ieşire este o func¬ 
ţie liniară de tensiune de la 
intrare. 

Rezistenţa de limitare se alege astfel ca să nu se depăşească curentul 
maxim prin diodă 

R = Ui - ~ - UD , ( 8 . 1 ) 

-Td 

unde U D este căderea de tensiune pe diodă în stare de conducţie. 

Curentul de colector al fototranzistorului depinde de tensiunea de ali¬ 
mentare E, dar şi de eficienţa, y), cu care se transmite curentul prin 
diodă. Dacă curentul prin diodă este cunoscut, se poate calcula curentul 
prin fototranzistor •; 



Pig. 8.2. Optocuplor. 


Ic = -ni D . ( 8 . 2 ) 

în datele de catalog ale fiecărui optocuplor se dau nomograme în 
care se exprimă eficienţa yj în funcţie de tensiunea colector-emitor, fapt 
ce permite calcularea rezistenţei R s pentru o anumită valoare impusă 
tensiunii U s . 

în continuare se vor prezenta cîteva aplicaţii ale utilizării optocuploa- 
relor la sursele stabilizate în comutaţie. 

Cînd se alege un optocuplor pentru a fi folosit într-o sursă, trebuie 
avut în vedere următoarele considerente : 

— optocuplorul trebuie să îndeplinească cerinţele impuse de norma¬ 
tivele iu vigoare cu privire la tensiunea maximă de străpungere pentru care 
se fac probele de fiabilitate ale întregului ansamblu; 

— să prezinte un randament ridicat de transformare a energiei lumi¬ 
noase în energie electrică; 

— să prezinte o stabilitate termică ridicată în cazul cînd este folosit 
ca parte componentă într-un lanţ de amplificare. 

în cele mai muite cazuri optocuplorul are o caracteristică liniară, 
adică între tensiunea de la ieşire si cea de la intrare există o relaţie de 
directă proporţionalitate. Din acest motiv el este des utilizat în bucla de 
reglare a unei surse. 
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Fig. 8.3. Buclă de reglare şi circuit de separare realizat cu optocuplor. 


"7 Un exemplu este prezentat în figura 8.3. 

O parte din tensiunea de la ieşire este culeasă prin divizorul R s , 
R g şi se aplică la intrarea inversoare a amplificatorului de eroare AE. 
Această tensiune se compară cu o tensiune de prescriere U p . Tensiunea 
diferenţă, amplificată, produce un curent prin R i care modulează inten¬ 
sitatea luminoasă a LED-ului. Pe rezistenţa R 3 se obţine o tensiune care 
trebuie să fie proporţională cu tensiunea dată de divizorul R s , R g . Ten¬ 
siunea rezultată se aplică la intrarea circuitului CMD. îu timp ce la cea- 
lalţă intrare tensiunea U R2 este fixă, rezultă că pe 'măsură ce tensiunea 
de reacţie variază, se modifică durata de conducţie a tranzistorului Q 1 . 

Numărul de componente se poate reduce simţitor dacă în circuitul 
de comandă al optocuplorului se foloseşte un circuit integrat specializat 
TU 431. Reprezentarea simbolică şi schema bloc silit date în figura 8.4. 
Circuitul poate fi’folosit ca un amplificator programabil [7], care poate 
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!U p ) 


debita un curent pînă la 100 mA, cu tensiune reglabilă pînă la 36 V, rezis¬ 
tenţa sa de ieşire fiind de 0,22 £î. Datorită faptului că posedă o sursă de 
referinţă de 2,5 V, el este potrivit pentru a fi folosit la surse cu tensiune 
dfe ieşire de 5 V. 

în figura 8.5 se prezintă modul de utilizare a circuitului TL 431. 
Grupul C 1 — R 2 se foloseşte pentru corecţia caracteristicii de frecvenţă. 

O altă soluţie, de asemenea, foarte ieftină, este cea din figura 8.6. 
Variaţiile curentului de colector ale tranzistorului Q produc modificări 
ale tensiunii pe rezistenţa R 5 şi deci şi la intrarea amplificatorului de 
eroare AE. 

Soluţiile constructive prezentate mai sus constituie doar cîteva posi¬ 
bilităţi pentru izolare. Pe lingă rolul lor primordial de separare a secţiunii 
de intrare de cea de ieşire, optocuploarele joacă un rol însemnat în stabi¬ 
litatea sursei faţă de perturbaţiile care pot apărea, fie la consumator, fie 
la reţeaua de alimentare. 
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Big. 8.6. Buclă de reacţie şi izolare realizată cu un singur tranzistor. 


8.4. CIRCUITE DE ÎNTÎRZIERE (SOFT-START) 

în toate sursele de comutaţie este necesar să existe un circuit de 
întîrziere, care în momentul conectării ia tensiunea de alimentare să împie¬ 
dice apariţia unor vîrfuri de curent prin tranzistoarele de putere care ar 
putea să le distrugă sau care să producă saturarea miezului feromagnetic. 
Circuitele care împiedică apariţia acestor fenomene sînt cunoscute sub 
numele de „circuite pentru amorsare lentă” (soft start circuit) şi ele în general 
conţin o reţea RC, care permite CMD să genereze un impuls ce să crească 
de la nivelul de zero la nivelul maxim, cu o viteză mică de variaţie. Fi¬ 
gura 8.7 prezintă un astfel de circuit. 
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La i = O, dud sursa se pune sub tensiune, condensatorul C este des¬ 
cărcat şi ieşirea amplificatorului de eroare este ţinută la potenţial zero 
priii dioda D 1 . Comparatorul este astfel inhibat. 

La t = 0 + , condensatorul se încarcă prin rezistenţa lî cu o constantă 
de timp t = RC spre tensiunea de alimentare E. Cînd condensatorul este 
încărcat, dioda D 1 este blocată şi ieşirea amplificatorului de eroare este 
izolată de reţeaua RC. Creşterea lentă a tensiunii pe condensator deter¬ 
mină o modificare gradată a lăţimii impulsului dat de comparator şi prin 
urmare rezultă o amorsare lentă a circuitului de putere al sursei. Dioda 
Do este folosită pentru descărcarea condensatorului la deconectarea sursei 
şi iniţializarea, apoi la reconectare, a aceluiaşi proces lent de amorsare. 

în fig. 8.8 se prezintă circuitul de întîrziere aferent circuitului inte¬ 
grat TL 494. 

Circuitul de întîrziere permite obţinerea unor impulsuri a căror durată 
creşte progresiv, aşa după cum rezulta din figura 8.8, prin aplicarea la 
pinul 4 a unui semnal care descreşte în timp conform constantei de timp 
existente., 

Alegînd un raport de divizare 1 :9 pentru rezistenţele R 1 şi R 2 , se 
poate obţine un factor de umplere al tensiunii de la ieşirea comparato¬ 
rului de circa 83%. Pentru constanta de timp a circuitului R x C se alege 




Fig. 8.8. Circuitul de întîrziere aferent circuitului integrat TP494. 
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o durată de 25 pînă la 100 ori mai mare decît perioada semnalului de 
tact [7]. în cazul în care /= 20 kHz, iar pentru R y alegem valoarea d 
1 k£î, se poate calcula valoarea capacităţii astfel: 



1 

20 • IO 3 


50 |as, 


(8.3) 


RiC = 50 ■ T, 

C = 50 ‘ 50 ' 10 ~° = 2,5 uF. 
î • io» 


(8.4) 

(8.5) 


Cu aceste valori se elimină posibilitatea apariţiei unor impulsuri f-.-lse 
ce pot fi create de circuitul de comandă în momentul conectării sursei 
la reţea. 


8.5. CIRCUITE DE LIMITARE A CURENTULUI 


Un stabilizator în comutaţie trebuie să furnizeze curentul pentru care 
a fost proiectat în condiţii de deplină siguranţă. în cazul apariţiei unui 
supracurent sau chiar a unui scurtcircuit la ieşire, stabilizatorul trebuie 
să fie prevăzut cu un circuit de limitare a curentului şi cu circuit de 
protecţie la scurtcircuit. : . •' 

Circuitele de- limitare sînt, în principiu, acele circuite care, chiar în 
caz de scurtcircuit, nu permit creşterea curentului peste o anumită limită. 
Se cunosc numeroase posibilităţi de implementare a circuitului de limitare 
[6, 7, 8], fie în circuitul secundar al transformatorului de putere, fie în 
primar. Topologia optimă a unui astfel de circuit se stabileşte în funcţie 
de tipul consumatorului alimentat de la sursă. O sursă cu o singură ten¬ 
siune de ieşire poate avea plasat circuitul de limitare fie în primarul trans¬ 
formatorului fie în secundar. Pentru surse cu mai multe tensiuni de ieşire 
este necesară conectarea circuitului de limitare în primar. Dacă comanda 
tranzistoarelor de putere se face prin circuite izolate galvanic, circuitele 
de sesizarea curentului se plasează pe partea de ieşire a sursei. 

Circuitele de limitare pot fi realizate cu componente discrete sau cu 
circuite integrate specializate acestui scop. 

De subliniat faptul că aceste circuite trebuie să se caracterizeze priii- 
tr-un timp de răspuns foarte scurt, pentru că ele trebuie să acţioneze mai 
devreme ca elementele din circuitul de putere să se distrugă. 

în figura 8.9 sînt prezentate două tipuri de circuite de limitare. în 
cazul prezentat în figura 8.9, a, vîrful de curent din primarul transforma¬ 
torului este apreciat prin căderea de tensiune pe rezistenţa R 0 . Valoarea 
rezistenţei R 0 se determină astfel : 

R a = • M 
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Fig. 8.9. Circuit d,e sesizare a curentului: a) cu tranzistor; b) cu un 
comparator integrat. 



Cînd tensiunea pe R 0 depăşeşte tensiunea de deschidere a joncţiunii 
emitor-bază tranzistorul Q 2 intră în conducţie. Colectorul său este legat 
în circuitul de intrare al oscilatorului. Prin intrarea în conducţie a tranzis¬ 
torului Q 2 se blochează generarea impulsurilor de tact de către oscilator. 

Un circuit foarte răspîndit şi totodată mai rapid este cel prezentat 
în figura 8.9, b. Deşi principiul de funcţionare pe care se bazează este 
similar cu cel din figura 8.9, a, circuitul are avantaje nete faţă de soluţia 
cu tranzistor. Iu primul rîud, nivelul la care basculează comparatorul 
de limitare, CL, este bine precizat, nefiind vorba de cădere de tensiune 
pe joncţiunea bază-emitor a unui tranzistor. în al doilea rînd, nivelul 
este destul de mic (100—200 rnV), ceea ce permite folosirea unor rezistenţe 
de valori mici ca traductoare de curent. Prin utilizarea unor rezistenţe 
mici randamentul global al sursei se îmbunătăţeşte. 

La stabilizatoarele de tensiune la care există posibilitatea separării 
galvanice a circuitului de bază al tranzistoarelor de putere de circuitele care 
generează impulsurile pentru comanda în bază se poate Utiliza circuitul 
de limitare redat în figura 8.10. El poate fi conectat direct între sursă 
şi consumator: 

în condiţii normale de funcţionare cînd curentul de sarcină I s este 
mai mic decît o valoare maximă, I smux , fixată anterior, tensiunea generată 
pe traductorul de curent R 0 este insuficientă pentru a aduce în conducţie 
tranzistorul Q x . I C \ = 0 şi condensatorul C este descărcat. 

Dacă I s creşte, la un moment dat : 

I $ ■ R 0 = U bei + I bi • Ri (8-7) 
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şi tranzistorul <2i se deschide. Condensatorul se încarcă cu constanta de 
timp t = R 2 C. Cînd tensiunea pe condensator ajunge la valoarea 

U c = I112R3 + U be 2. ( 8 - 8 ) 

tranzistorul Q 2 se deschide. Pentru a reduce influenţa curentului de bază 
a lui T 2 asupra procesului de încărcare al capacităţii C, se poate folosi 
în locul tranzistorului Q 2 un grup de tranzistoare în conexiune Darlington. 
Rezistenţa se alege mult mai mică decît R s pentru a se obţine o des¬ 
cărcare rapida a condensatorului după ce s-au încheiat procesul de detec¬ 
tare a supracurentului. 

Ţinînd cont că 


iar 


I C \ — $1 B\max> 

(8.9) 

T .... ~ U BE\ 

(8.10) 

BUnax — t 

.lege astfel: 

u, - u rr , , 

^ “ CE 1 sat ■ 

(8.11) 

l\n ^ L Vi. 

U 2 - U B1?I 


Tensiunea pe condensator va ajunge rapid la valoarea la care trebuie 
să intre în conducţie tranzistorul Q 2 . Ra rîndul lui, tranzistorul va bloca 
intrarea CMD. 

Procedeele prezentate mai sus, deşi sesizează rapid creşterile de curent 
peste limitele admise, nu pot fi folosite la sursele a. căror curent de sarcină 
este foarte mare. Căderile de tensiune pe traductorul de curent R 0 sîut 
importante, disipaţia de putere este mare, iar randamentul sursei se dimi¬ 
nuează. în aceste situaţii soluţia preferată este prezentată în figura 8.11. 

în serie cu inductivitatea de filtraj se conectează înfăşurarea primară 
a unui transformator de curent. Pierderile de putere sînt mult mai mici. 
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'Big. 8.11. Circuit de limitare a curentului cu* transformator de curent. 


faţă de cazul utilizării traductorului de curent rezistiv. în secundarul trans¬ 
formatorului Tr se obţine o tensiune proporţională cu curentul de sar¬ 
cină I s , tensiune este redresată cu dioda D x şi filtrată cu grup R 2 —C. 

O dată cu creşterea curentului de sarcină creşte şi tensiunea la bornele 
condensatorului C. La un moment dat tensiunea pe condensator depăşeşte 
tensiunea de prag a diodei Zener. Tranzistorul este adus în conducţie, iar 
semnalul obţinut în colectorul sau este folosit pentru blocarea CMD. 

Transformatorul Tr poate fi realizat cu un miez de ferită toroidal, 
dar care trebuie astfel dimensionat incit să nu ajungă la saturaţie. în 
mod obişnuit primarul este format dintr-o singură spiră, iar în secundar 
se alege un număr de spire pentru a asigura tensiunea necesară pentru 
deschiderea diodei Zener şi a tranzistorului T. Cu alte cuvinte " 



( 8 . 12 ) 



(8.13) 


Dacă se ia în considerare şi căderea de tensiune pe dioda D t în stare 
de conducţie, atunci numărul de spire furnizat de relaţie trebuie puţin 
mărit. 

Un circuit de limitare a curentului care poate fi folosit fie pe partea 
de intrare, fie pe partea de ieşire a sursei este prezentat în figura 8.12. 
El a fost plasat îţi circuitul primar ah transformatorului de putere Tr 1 şi 
funcţionează astfel : 

Transformatorul de curent Tr 2 furnizează o tensiune proporţională 
în curentul I x tensiune ce este redresată cu puntea redresoare PR şi fil¬ 
trată cu condensatorul C. P<rin potenţiometrul P o fracţiune din această 
tensiune se aplică la una din intrările comparatorului C. La cealaltă intrare 
se află tensiunea de prag U p . Cînd se depăşeşte tensiunea U p , monosta- 
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Fig. 8.12. Circuit de protecţie cu limitare de curent, conectat în primarul 
transformatorului. 


bilul realizat cu circuitul (3A 555 aduce în conducţie tranzistorul Q, care, 
la rîndul său, blochează generarea de impulsuri spre etajul de putere. 

Un astfel de circuit îşi găseşte aplicabilitatea şi pentru o sursă cu mai 
multe tensiuni de alimentare. Prin plasarea traductorului de curent în pri¬ 
marul transformatorului Tr l se obţin informaţii despre orice creşteri de 
curent din înfăşurările secundare. 

Calcularea numărului de spire pentru transformatorul XV 2 se face utili- 
zînd aceleaşi relaţii (8.12), (8.13). 


8.6. CIRCUITE DE PROTECŢIE LA SUPRATENSIUNI 


Circuitele de protecţie la supratensiuni sînt destinate pentru prote¬ 
jarea consumatorilor la creşteri accidentale de tensiune de alimentare peste 
anumite limite permise. Un astfel de circuit se conectează, de regulă, între 
sursa de tensiune continuă şi consumator. 

Un circuit de protecţie este compus, în general, din două părţi, şi 
anume : circuitul de sesizare a supratensiunii şi elementul de execuţie. 
Circuitul de sesizare se poate realiza din componente discrete sau cu cir¬ 
cuite integrate specializate. Elementul de execuţie este în general un tiris- 
tor. Calitatea unui circuit de protecţie se apreciază după rapiditatea în 
care sesizează supratensiunea. 
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Fig. 8.13. Protecţia la supratensiuni cu tiristor : a) înainte de sursă ; 
b) înainte de consumator. 


. Cel mai răspîndi't şi totodată cel mai simplu circuit de protecţie utili¬ 
zează un tiristor conectat între borna (-f) şi (,—) a sursei (fig. 8.13). Ea 
creşterea tensiunii la bornele circuitului detector peste o anumită limită, 
acesta furnizează un impuls care aduce în conducţie tiristorul, iar ten¬ 
siunea la bornele consumatorului devine practic nulă. Eficacitatea unui 
astfel de circuit depinde de timpul în care circuitul detector sesizează, supra¬ 
tensiunea şi de capacitatea tiristorului de a prelua, practic, curentul de 
scurtcircuit al redresorului de la intrare. 

Ea intrarea în conducţie a tiristorului (fig. 8.14), curentul maxim, 
I max , poate depăşi curentul de vîrf repetitiv provocînd distrugerea acestuia. 
Dacă curentul I„ mx este mai mic decît curentul repetitiv, după amorsarea 
tiristorului se stabileşte un curent limită I L a cărui valoare este influenţată 

în principal de rezistenţa internă 
a sistemului de redresare folosit. 
Deteriorarea tiristorului poate avea 
ioc, deci, prin trei mecanisme: 
dijdt, curentul şi TH. Dintre 
acestea trei, primele două sînt mai 
periculoase pentru că pot distruge 
tiristorul în primele momente după 
aplicarea impulsului de comandă 
pe poartă. 

Astfel, imediat după primirea 
impulsului de comandă, zona de 
conductibilitate se extinde treptat. 
Fig. 8.H. Variaţia curentului prin tiristor la Dacă curentul anodic. se stabileşte 
amorsare. cu o viteză de variaţie mare (dijdt 








este mare), în apropierea joncţiunii grilă-catod 
se stabileşte o densitate de curent foarte 
mare. Aceasta produce supraîncălzirea locală 
excesiv de mare, iar căldura degajată pro¬ 
voacă distrugerea semiconductorului. 

Valoarea pantei dijdt pentru care tiris- 
torul poate funcţiona fără să existe peri¬ 
colul de distrugere este influenţată de tehno¬ 
logia de fabricaţie. Astfel, un tiristor care 
are joncţiunea grilă catod poziţionată central 
faţă de extremităţi suportă o pantă,de creştere a curentului anodic mai 
mare decît dacă joncţiunea este poziţionată latefal. 

Pentru a limita viteza de creştere a curentului anodic, în serie se conec¬ 
tează o inductivitate (fig. 8.15). Inductanţa însă micşorează viteza de răs¬ 
puns a întregii surse şi de aceea atunci cînd se recurge la utilizarea unei 
inductanţe trebuie să se facă un compromis în ceea ce priveşte viteza de 
răspuns a sursei şi viteza de variaţie a curentului prin tiristorul de protec¬ 
ţie. 

Dacă curentul I max este mare sau durata de conducţie a tiristorului 
este excesiv de lungă, supraîncălzirea tiristorului poate provoca distruge¬ 
rea joncţiunilor. Reducerea valorii maxime a curentului ar fi posibilă prin 
înserierea cu tiristorul a unei rezistenţe. Soluţia nu se recomandă pentru 
că înrăutăţeşte randamentul sursei. De aceea se recurge la alegerea unui 
tiristor care să permită stabilirea unui curent în impuls mult mai mare 
decît curentul de regim permanent provocat de sursa stabilizată la scurt¬ 
circuit. 

Greuite pentru sesizarea supratensiunilor 

Circuitele pentru sesizarea supratensiunilor au rolul de a detecta creş¬ 
terile de tensiuni peste valorile limită prescrise, precum şi să genereze im¬ 
pulsurile cu parametrii ceruţi de circuitul grilă-catod al tiristorului. Dă ale¬ 
gerea structurii şi elementelor componente trebuiesc respectate două con¬ 
diţii : 

— pentru a mări capacitatea tiristorului de a suporta curenţi anodici 
cu viteză de variaţie cit mai mare, circuitul de sesizare a supratensiunii 
trebuie să ofere un impuls de amorsare cu timp de ridicare cit mai mic; 

— să prezinte o imunitate ridicată la tensiuni de zgomot. 

Se cunosc numeroase tipuri de circuite de sesizare folosite în topolo¬ 
gia unui circuit de protecţie împotriva supratensiunilor. Acestea pot fi cla¬ 
sificate în două categorii: 

a) circuite de sesizare cu diode Zener; 

b) circuite integrate specializate. 

a) Un circuit foarte răspîndit care sesizează supratensiuni prin depă¬ 
şirea tensiunii de deschidere a diodei Zener este prezentat în figura 8.16. 
Deşi circuitul este foarte simplu şi totodată ieftin, nu se recomandă a fi 
utilizat din cauză că, la bornele rezistenţei R, tensiunea rezultată nu prezin¬ 
tă timp de ridicare redus, fapt ce reduce şi capacitatea tiristorului de a 
suporta curenţi anodici cu pantă mare. în plus, în condiţiile unei dispersii 



Fig. 8.15. Limitarea efectului Hldt 
prin titor. 


13 — Stabilizatoare de tensiune în comutaţie 


193 



A 



Q + 



Fig. 8.16. Circuit de se- Fig. 8.17. Circuit de sesizare şi protecţie realizat cu tran- 

sizare cu diodă Zeuer. zistoare. 


normale ale caracteristicilor tiristoarelor folosite, exista situaţii cînd tiris- 
torul nu amorsează. Corectarea acestui neajuns presupune selectarea de 
fiecare dată a diodei Zener. 

Un circuit realizat din componente discrete care poate asigura impul¬ 
suri de comandă pentru ţiristorul T, cu parametrii care pot fi ajustaţi, 
este prezentat în figura 8.17. Soluţia elimină dezavantajele pe care le pre¬ 
zintă circuitul simplu din figura 8.16. Este însă mai scump şi insuficient de 
insensibil la tensiuni de zgomot. 

b) în ultimii ani au fost proiectate şi realizate numeroase circuite 
integrate specializate pentru protecţia la supratensiuni. Ele sînt ieftine şi 
oferă proiectantului o serie de facilităţi, cum ar fi: nivelul reglabil al tensiu¬ 
nii de sesizat, răspuns rapid, coeficient de stabilizare termică ridicat etc. 

Un astfel de circuit este MC 3423 [7]. Schema bloc este dată în figu¬ 
ra 8.18. 

Circuitul MC 3423 a fost proiectat să asigure un curent de ieşire la pi¬ 
nul 8 pîuă la 300 mA, cu un timp de ridicare de 400 mA/as pentru a mări 
capacitatea tiristoarelor de a suporta curenţi anodici cu di/dt de valoare 
mare. în plus, circuitul este caracterizat de : 

— tensiunea de alimentare este cuprinsă între 4,5 V şi 40 V; 

— coeficient de stabilitate termică ridicat; 

— posibilitate de a fi comandat de la distanţă (pinul 5) ; 

— indicator al nivelului tensiunii de ieşire (pinul 6). 

în esenţă, circuitul MC 3423 este format dintr-o sursă de referinţă 
proprie de 2,6 V, două comparatoare şi un etaj de ieşire, care asigură curen¬ 
tul maxim de 300 mA. Se obţine nivel de tensiune ridicat la pinul 8, res¬ 
pectiv la pinul 6, dacă la pinul 3 se află o tensiune ce este mai mare de 2,6 V. 

Circuitul mai posedă o sursă.de curent controlată de unul din compara¬ 
toare, care poate fi folosit împreună cu un condensator conectat din exte¬ 
rior la pinul 4, pentru a-i asigura imunitatea la zgomote. 
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Fig. 8.18. Circuitul integrat MC3423. 

Configuraţia de bază a circuitului MC 3423 ca sesizor de supratensiune 
este prezentată în figura 8.19. 

în acest caz intrările 2 şi 3 pentru sesizarea supratensiunilor sînt le¬ 
gate la acelaşi potenţial creat de divizorul R u R 2 . Pragul de tensiune la 
care circuitul MC 3423 comută, după care tiristoruî T este amorsat, depin¬ 
de de valorile rezistenţelor şi R. z . Tensiunea pe care poate să o sesizeze 
circuitul se deduce din relaţia 
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Fig. 8.19. Aplicaţie pentru circuitul MC3423 
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Fig. 8.20. Utilizarea circuitului MC3423 iu medii cu perturbaţii. 


Rezistenta se alege din considerente de stabilitate termică sub 

10 k£2. / 

Dacă sursa nu este prevăzută cu circuite pentru limitarea curentului, 
atunci este necesară siguranţa S pentru protecţia tiristorului. După ce ti- 
ristorul a intrat în conducţie şi a protejat consumatorul faţă de saltul de 
tensiune de la intrare, readucerea tiristorului în pondiţii iniţiale se poate 
face prin închiderea întrerupătorului K. 

Circuitul MC 3423 poate fi folosit ca circuit de protecţie la supraten¬ 
siuni şi în instalaţii în care există tensiuni parazite apreciabile. Modul de 
lucru este prezentat în figura 8.20. 

Condensatorul C conectat între pinii 3 şi 4 şi borna ( —) a sursei înde¬ 
plineşte următoarea funcţie. Cînd tensiunea de alimentare E A creşte peste 
valoarea de prag U P , sursa de curent internă începe procesul de încărcare 
a capacităţii C. Dacă supratensiunea se menţine un interval de timp ma¬ 
re, tensiunea pe condensator creşte şi la un moment dat U c > U re{ . La pi¬ 
nul 8 se obţine un nivel de tensiune ridicat. Ţiristorul este adus astfel în 
conducţie. Dacă condiţiile ce au creeat supratensiunea dispar rapid, con¬ 
densatorul se descarcă într-un timp de circa 10 ori mai scurt decît timpul 
în care s-a încărcat. Durata de încărcare, ii , se poate calcula cu relaţia : 

ti — -j— ■ C, (8.15) 

SC 

unde I sc este curentul furnizat de sursa de curent proprie, la pinul 3. 

,Un circuit cu posibilităţi mai mari este MC 3234. El poate fi folosit 
să sesizeze atît supratensiuni cît şi scăderi ale tensiunii de alimentare sub 
o anumită limită sau căderea tensiunii de alimentare a redresorului sursei. 
Din schema bloc prezentată în figura 8.21 se observă că intrările celor două 
comparatoare de la intrare CICI 2 sînt scoase la pinii 2, 3 şi 14, 15, asigu- 
rîndu-se astfel circuitului o mai mare flexibilitate. în plus, intrările inver- 
soare ale comparatoarelor sînt legate la surse proprii de curent, care pot fi 
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folosite să genereze o histereză în procesul de sesizare a supratensiunilor. 
Dacă nu este nevoie de histereză, se conectează pinii 3 şi 14 la masă. 

Ambele canale ale circuitului MC 3234 pot funcţiona independent şi 
au posibilitatea ca la bornele 8 şi 10 să asigure curent de comandă mare. 
Da pinii 4 şi 13 (Temp 1 şi Temp 2) se conectează elementele de temporiza¬ 
re, adică capacităţile a căror încărcare se face prin cîte un generator de 
curent constant de 200 jxA. De asemenea, la fiecare ieşire există cîte un 
tranzistor cu colectorul în gol pentru a oferi posibilitatea de a indica, starea 
fiecărei ieşiri (Ind 1 şi Ind 2). 

Figura 8.22 redă o apilcaţie tipică a circuitului MC 3234 pentru o 
sursă dublă. 

în această situaţie circuitul MC 3234 poate fi alimentat de la una din 
surse, spre exemplu sursa de tensiune E lr dar poate sesiza depăşirile de ten¬ 
siune atît de sursa +.Ei cit şi la sursa — E v Vor fi comandate ambele tiris- 
toare chiar dacă supratensiunea a fost generată numai la una din surse. 

Pentru a comanda ambele tiristoare simultan se leagă galvanic colec¬ 
torul cu rol de indicator al stării ieşirii de la o secţiune la borna pentru co¬ 
manda de la distanţă a celeilalte secţiuni, adică se fac punţi de legătură 
între pinii 6—13 şi 11—4. în aceste condiţii, dacă o secţiune a circuitului 
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Fig. 8.22. Circuitul 1IC3234 c;a element de protecţie pentru, o sursă dublă de 

tensiune continuă. 

"sesizează o supratensiune, va fi activat şi tiristorul celeilalte secţiuni, în 
.acest fel ambele circuite de sarcină, sînt' scoase, practic, de sub tensiune. 

Sursele de alimentare ale calculatoarelor electronice trebuie să fie pre¬ 
văzute cu circuite care să sesizeze prompt dispariţia tensiunii reţelei sau 
scăderea valorii acestei tensiuni pentru a se putea transfera îirtimp util 
conţinutul memoriei pe un ait suport nevoiatil. în unele situaţii, cînd o sur¬ 
să de alimentare se defectează, este necesar ca întregul echipament să fie 
realimentat de la o altă sursă identică, iar comutarea de la un sistem de ali¬ 
mentare la celălalt trebuie făcută în cel mai. scurt timp posibil. 

Circuitul integrat MC 3234 poate fi folosit ca circuit de sesizare şi aver¬ 
tizare a scăderii tensiunii de alimentare sau a dispariţiei tensiunii reţelei. 

în figura 8.23 se prezintă o schemă electronică a unui astfel de circuit. 
Bornele 14 şi 15 se folosesc pentru sesizarea scăderilor de tensiune ale redre¬ 
sorului de mică putere, realizat cu un transformator cu priză mediană. în 
momentul în care tensiunea redresată, în fiecare semialternanţă atinge va¬ 
loarea maximă, condensatorul C este descărcat rapid. Dacă o semialternanţă 
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Fig. 8.23. a) Circuit de protecţie pentru sesizarea scăderii sau dispariţiei tensiunii de ali¬ 
mentare ; b) Formele de undă. 

din tensiunea redresată lipseşte sau amplitudinea acestei tensiuni scade sub 
o anumită limită, condensatorul nu se va mai descărca şi el va continua să 
se încarce, aşa cum este ilustrat în figura 8.23. Dacă un anumit număr de 
semiperioade din tensiunea de alimentare lipsesc, sau dacă tensiunea de 
alimentare se menţine la o valoare redusă, un timp mai îndelungat, nivelul 
de tensiune la borna 11 devine zero, semnalînd scăderea tensiunii în circu¬ 
itul redresor. Condensatorul C are totodată şi rolul de a crea o imunitate a 
circuitului la semnale perturbatoare, împiedicînd sursa să fie deconectată 
la orice perturbaţie aleatoare. 
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Capitolul 9 


STABILIZATORUL ÎN COMUTAŢIE 
CA SURSĂ DE PERTURBAŢII 


9 . 1 . INTRODUCERE 


Proiectarea şi realizarea stabilizatoarelor în comutaţie în vederea func¬ 
ţionarii corecte în medii puternic ostile din punct de vedere al perturbaţii- 
lor electromagnetice constituie un imperativ esenţial pentru asigurarea fia¬ 
bilităţii acestora. Totodată, stabilizatorul în comutaţie nu trebuie să per¬ 
turbe alţi consumatori. Pe măsură ce puterile pentru care se realizează 
stabilizatoarele în comutaţie cresc, este necesar ca atît stabilizatorul cit 
şi echipamentele din jurul acestora să funcţioneze fără să se perturbe reci¬ 
proc. De aceea se impune o anumită abilitate a sistemelor electronice de a 
funcţiona într-un anumit mediu fără să sufere sau să cauzeze degradări 
ale funcţionării, sau, cu alte cuvinte, trebuie să existe o anumită compati¬ 
bilitate electromagnetică (C.E.M.) (în limba engleză : Electromagnetic com- 
patibility, E.M.C) a acestor echipamente. Fenomenul de perturbare reci¬ 
procă a funcţionării unui aparat electric sau electronic, de către alt aparat 
este cunoscut sub numele de interferenţă electromagnetică (I.E), (în limba 
engleză : Electromagnetic interference, E-I). 

Patru aspecte se consideră drept componente esenţiale ale compati¬ 
bilităţii electromagnetice : 

— caracteristicile sursei perturbatoare şi ale perturbaţiilor generate ; 

— caracteristica traseului de transmitere a perturbaţiilor de la sursă 
la receptor ; 

— susceptibilitatea dispozitivului perturbat faţă de tipul de energie 
perturbatoare; 

— timpul sau momentul în care emite sursa perturbatoare în raport 

cu nivelul de susceptibilitate la perturbaţii ale dispozitivului perturbat 
în acel moment. • ■' 
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Corespunzător acestor patru aspecte rezulta masurile ce se impun a 
se lua : 

— combaterea perturbaţii!or chiar la sursă; 

— atenuarea perturbaţiilor pe traseele de legătură dintre sursă şi re¬ 
ceptor ; 

— rejecţia semnalelor perturbatoare la receptor; 

— eliminarea perturbaţiilor prin blocarea susceptibilităţii recepto¬ 
rului pe timpul cit nivelul perturbaţiilor creşte. 

Sursele perturbatoare se împart în două categorii: 

a) surse de perturbaţii în spectru discret, din care fac parte în princi¬ 
pal, aparatura de electronică industrială, generatoarele de oscilaţii; « 

b) surse de perturbaţii cu spectru larg, în care intră circuitele de comu¬ 
taţie, motoarele electrice, aparatajul electrocasnic etc. 

întrucît efectele şi măsurile antiperturbative sînt diferite, trebuie ana¬ 
lizată şi natura sursei. Astfel, există din acest punct de vedere două tipuri 
de surse: 

— surse de tensiune; 

— surse de curent. 

Cuplarea prin tensiune perturbatoare este proprie cuplării capacitive, 
sursele perturbatoare avînd o impedanţă relativ scăzută, în timp ce cupla¬ 
rea inductivă, proprie perturbaţiilor prin curenţi, se manifestă ca o sursă 
de curent conectată în serie cu intrările circuitului perturbat. Impedanţa 
sursei de perturbaţii prezintă o mare importanţă, deoarece curenţii ce 
apar în regim tranzitoriu produc tensiuni proporţionale cu această impe¬ 
danţă. Aceste perturbaţii, în cazul unui regim aperiodic sînt caracterizate 
prin: energie, valoare maximă, durata fronturilor, frecvenţa de apariţie, 
durata nivelului maxim atins etc. 


9.2. NORMATIVE CU PRIVIRE LA NIVELUL ADMIS 
AL PERTURBAŢIILOR 


Proiectarea şi realizarea stabilizatoarelor de tensiune continuă în co¬ 
mutaţie trebuie să corespundă normativelor naţionale şi internaţionale cu 
privire la nivelul admis al perturbaţiilor, în sensul că, trebuie să prezinte 
un coeficient de siguranţă al funcţionării fiabile pentru circuite mai defa¬ 
vorabile decît marginea standardului. 

Bxistă o multitudine de reglementări în acest sens, ca e cunosc, pe zi 
ce trece, un proces continuu de perfecţionare. în ele sînt indicate, pe de o 
parte -nivelurile emisive permise, iar pe de altă parte nivelurile de siguranţă 
solicitate dispozitivelor electrice supuse acţiunii perturbaţiilor. Organismele 
internaţionale care se ocupă exclusiv sau parţial cu problema perturbaţii¬ 
lorsînt: CI SPR (Comitee International Special de Perturbations Radio- 
ele'ctronique), IEC (International Electrotechnical Comission), VDE (Ver- 
baud Deutsc-her Elektronotechniker), CEE (Commision Internationale de 



Reglementation en Vue de « 
l’Approbation de l’Equip- 
menet Electrique) şi CEI 
(IEC — International Elec¬ 
tr otechnical Comission). 

Conform [1] se preci¬ 
zează nivelul perturbaţiilor 
pe care trebuie să le suporte 
aparatura electronică ali¬ 
mentată de la reţeaua de 
curent alternativ. în figura 
9.1, prin curba 1 se redă 
amplitudinea supratensiu¬ 
nii neperiodice, maxime-admise, iar prin curba 2 este prezentat la ce valori 
ale supratensiunilor, echipamentul se poate întrerupe prin dispozitive de 
protecţie, fără însă să se deterioreze. 

De asemenea, conform VDE 0160, echipamentul electronic industrial 
trebuie să funcţioneze corect, dacă la intrarea de alimentare i se aplică im¬ 
pulsuri neperiodice cu o durată pînă la 10 us şi amplitudinea cuprinsă între 
500 V şi 21000 V, în funcţie de tipul aplicaţiei. Se prevede că la scăderi cu 
pînă la 30% faţă de 220 V, pe o durată de pînă la 0,5 s, funcţionare sursei 
de alimentare trebuie asigurată. 

Privitor la susceptibilitatea la -perturbaţii a echipamentelor de comandă 
numerică, a roboţilor industriali, a micro şi minicalculatoarelor aflate în 
mediul industrial în recomandările CEI se arată faptul că, echipamentele 
mai sus menţionate nu trebuie să aibă o funcţionare eronată, în interiorul 
variaţiei tensiunii de alimentare de 85% —110% cu variaţia frecvenţei de 
.±2%, cu suma totală a armonicilor 2, 3, 4, 5 pînă la 10% din valoarea efec¬ 
tivă a tensiunii nominale. Suma totală a armonicilor 6 la 30 trebuie să fie 
maximum 2% din valoarea efectivă a tensiunii nominale. Tensiunea radio- 
electrică perturbatoare în gama 10 kHz la 10 MHz nu trebuie să deranjeze 
funcţionarea corectă, dacă nu depăşeşte 2% din valoarea efectivă nominală. 

Sistemele de calcul trebuie să funcţioneze corect atunci cînd sînt supuse 
atît la perturbaţii de mod comun ,cît şi ia perturbaţii de. mod diferenţial. 
Sistemele de comandă numerică nu trebuie să funcţioneze eronat la apari¬ 
ţia pe tensiunea de alimentare a unor impulsuri cu nivel de 200% din valoa¬ 
rea de vîrf, pe timp de 1 ns, cu un timp de creştere între 0,5 us şi 500 us, 
precum şi la supratensiuni sau căderi de tensiune de 50%, pe timpul unei 
perioade întregi şi ca eveniment separat, la căderea totală sau reducerea la 
zero a tensiunii reţelei pe timpul unei semiperioade. în aceste condiţii, o 
instalaţie numerică trebuie să funcţioneze corect la dispariţia tensiunii 
de alimentare pe o durată de cîteva semiperioade 

în România normativele privitoare la procedee de testare a nive¬ 
lurilor emisiei de perturbaţii şi susceptibilităţi la perturbaţii au fost ela¬ 
borate în cadrul mai multor STAS-uri. în cele ce urmează se enumera 
cele mai semnificative STAS-uri în acest domeniu. 

— STAS 8821—71. Perturbaţii radioelectrice.. Terminologie: 


U N 



Fig. 9.1. Tensiunea în funcţie de durată, acceptată de 
aparatura electronică 
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— STAS 6048/1—80. Perturbaţii radioelectrice. Antiparazitarea sur¬ 
selor de perturbaţii radioelectrice. Prescripţii generale. 

— STAS 6048/6—71. Perturbaţii radioelectrice. Aparate şi instala¬ 
ţii generatoare de înaltă frecvenţă de uz industrial, ştiinţific şi medical. 
Limite admisibile ale perturbaţiilor şi condiţii speciale de încercare. 

— STAS 6048/7—71. Perturbaţii radioelectrice. Aparate, maşini şi 
instalaţii electrice. Limite admisibile ale perturbaţiilor şi condiţii speciale 
de încercare. 


— STAS 9379 — 74. Perturbaţii radioelectrice, condensatoare, bobine 
de şoc, filtre utilizate pentru antiparazitare radioelectronică. Metoda de 
determinare a caracteristicilor de înaltă frecvenţă. 

Pentru testarea instalaţiilor de electronică industrială şi de automati¬ 
zări, prin prisma imunităţii la perturbaţii sînt necesare teste suplimentare,, 
specifice aparaturilor industriale, deoarece semnale ce în standardurile 
privitoare la perturbaţii radioelectrice nu sînt considerate perturbaţii, de 
exemplu impulsurile cu o durată sub 100 ms care apar mai rar de 5 pe oră 
sau cele sub 20 ms care apar sub 5 pe minut, pot fi cu totul indezirabile 
în configuraţii cu memorii, numărătoare, mini şi ţiicrocalculatoare. 

Privitor la supratensiuni tranzitorii în sistemele de alimentare, conform 
[1, pag. 32], impulsurile de tensiune pentru testare sînt produse prin des¬ 
cărcarea unui condensator conectat la tensiunea de alimentare. Energia 


condensatorului trebuie să fie 0,1 J şi 



Fig. 9.2. Procedeu de măsurare a perturbaţiilor: 
RA — reţea artificială; M — receptor de măsura- 
re * R produsul de încercat; 5 — sarcina dispo¬ 
zitivului ; CC — cablu coaxial; 1, 2 — bornele 


nplitudinile succesive ale supraten¬ 
siunilor egale cu 100%, 200%, 
300% din valoarea tensiunii de 
alimentare.Privitor la perturba¬ 
ţii de mod comun, încercarea 
constă în măsurarea efectelor în 
urma'aplicării în regim perma- 
Q nent a tensiunilor perturbatoa¬ 
re. în cadrul probei se modifică 
între 0° şi 360° şi faza semna¬ 
lului perturbator,faţă de faza 
tensiunii de alimentare. Efectul 
perturbaţiilor de mod simplu 
este detectat similar prin injec¬ 
tarea unui semnal de frecventa 
reţelei la intrarea aparatului. 

în figura 9.2 se redă, con¬ 
form STAS 6068/7—80, modul 
de măsurarea tensiunilor per¬ 
turbatoare generate de dispo¬ 
zitive de comandă şi reglaj cu 
semiconductor i. 

în figura 9.2, a se redă mo¬ 
dul de măsurare la bornele reţe¬ 
lei de alimentare, iar în figura 
9.2, b modul de măsurare la 


sarcinii; 3, 4 — borne adiţionale. bornele sarcinii. 
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în acest STAS se fac cîteva recomandări cu privire la efectuarea mă¬ 
surătorilor. 

— Cînd dispozitivele de comandă sau de reglaj sînt încorporate în echi¬ 
pamentul pe care-1 comandă, nu se măsoară tensiunea la bornele sarcinii. 

— La produsele de utilizare generală, sarcina dispozitivului, avînd va¬ 
loarea nominală prescrisă de producător, va fi conectată cu conductoare 
avînd lungimea de 0,5—1 m. 

. — Cînd dispozitivul are borne adiţionale pentru conectarea unui tra- 
•ductor sau a unui dispozitiv de comandă de la distanţă, acesta va fi conec¬ 
tat prin conductoare avînd lungimea de 0,5— 1 m. 

— în timpul măsurărilor, dispozitivul va fi astfel reglat încît să se ob¬ 
ţină pe receptorul de măsurare indicaţia maximă la care se efectuează 
măsurarea. 

— Tensiunea la bornele sarcinii sau la bornele adiţionale se măsoară 
cu o sondă R — C, valoarea rezistenţei fiind de minimum 1500 Q. în cazul 
cînd utilizarea sondei influenţează funcţionarea dispozitivului de comandă, 
rezistenţa va fi mărită pînă la 16 kQ şi în mod corespunzător se va aplica 
corecţia rezultatelor măsurării. 


9.3. LIMITAREA PERTURBAŢIILOR 


Stabilizatorul în. comutaţie", ca orice alt echipament electric sau elec¬ 
tronic în care curentul se modifică în limite largi, cu viteze de variaţie, mai 
mult sau mai puţin mari, constituie o sursă de perturbaţii pentru alte echi¬ 
pamente aflate în apropriere. Pe de altă parte, funcţionarea corectă şi pre¬ 
cisă a unui stabilizator în comutaţie poate fi deranjată de alte echipamente cu 
■care se învecinează. 

Controlarea cu maximă eficienţă şi minim de componente a interfe¬ 
renţei electromagnetice (I.E) reprezintă o cerinţă de prim ordin în proiec¬ 
tarea judicioasă a stabilizatoarelor în comutaţie. 

Elementele de circuit folosite la limitarea efectelor generate de I.E. 
trebuie să atenueze sau chiar să blocheze perturbaţiiie ce se transmit de 
la sursa perturbatoare la receptor. 

Cea mai simplă metodă de reducere a nivelului de perturbaţii electro¬ 
magnetice ar consta la prima vedere în a conecta filtre atît la intrarea cît 
■şi la ieşirea stabilizatorului. Această soluţie însă nu este suficientă, pentru 
că tensiuni de zgomot pot fi induse în oricare alt conductor ce intră în com¬ 
ponenţa stabilizatorului. Cea mai eficiută soluţie, în- această situaţie, ar 
trebui să utilizeze filtre care să decupleze sau să ecraneze fiecare subansam- 
blu. Dar acest procedeu este însă practic imposibil de realizat. 

Pentru a reduce cît mai mult posibil perturbaţiiie pe care le poate 
genera un stabilizator în comutaţie, trebuie cunoscut care sînt elementele 
ce pot genera astfel de perturbaţii. Din acestea putem enumera cîteva: 
tranzistoarele şi diode de putere în p-'O'.esuS de comutaţie, capacităţile pa¬ 
razite ale transformatoarelor şi bobu.eior de filtraj, capacităţile dintre cap- 
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sula tranzistoarelor şi radiator, capacităţile parazite dintre conductoare 
etc. 

Procesul de comutaţie care are loc în dispozitivele semiconductoare 
d'e putere (diode, tranzistoare) provoacă fenomene de interferenţă ce se ma¬ 
nifestă sub diferite forme, cea mai evidentă fiind spectrul larg de armonici 
al tensiunii rectangulare, spectru ce se extinde pînă în domeniul frecvenţe¬ 
lor de ordinul megaherţilor. Cantitatea de energie a acestor, armonici scade 
pe măsură ce frecvenţa acestora creşte. 

Reducerea conţinutului de armonici poate fi obţinută prin mărirea 
timpilor de conectare ai diodelor sau tranzistoarelor. Această soluţie deter¬ 
mină creşterea pierderilor de putere şi conduce la un randament scăzut al 
stabilizatorului. Dacă obţinerea unui randament cit mai bun este o cerinţă 
primordială pentru realizarea unui stabilizator, există puţine şanse de a 
reduce drastic generarea de armonici şi trebuie folosite procedeele cele mai 
adecvate de reducere a influenţei acestor armonici asupra comportării sta¬ 
bilizatorului precum şi a altor echipamente aflate în vecinătate. Dacă se 
acceptă un randament mai mic, se poate recurge la soluţia care transformă 
tensiunea de formă rectangulară întro tensiune de formă trapezoidală. 
Acest Iun u este posibil d j că se folosesc filt.e de tip L — C sau Z ?—C care 
asigut a -ui "'■„•eficient de atenuare corespunzător armonicilor de ordin supe¬ 
rior. Dacă frecvenţa de tăiere a acestor filtre de tip ,,trece-jos” este cit mai 
mare, se reduc greutatea şi dimensiunile acestor filtre. 

O sursă perturbatoare, nu de cea mai mică importanţă, o constituie 
diodele redresoare. Comutarea acestora este însoţită de procese oscilante 
care generează tensiuni de zgomot de valoare mare. Amortizarea acestor 
procese oscilante se poate face cel mai simplu prin înserierea unor rezisten¬ 
ţe de valoare mică, rezistenţe care să fie tolerate din punct de vedere al 
pierderilor de putere ce apar la comutaţie. Pot fi folosite şi elemente reac¬ 
tive, dar de cele mai multe ori ele creează probleme datorită fenomenului 
de rezonanţă, ceea ce face să fie preferate totuşi rezistenţele. Vîrfurile de 
curent generate sînt în funcţie de timpul de revenire al diodelor şi poate 
fi redus prin alegerea judicioasă a diodelor. 

O altă formă de manifestare a I.E. constă în existenţa fluxurilor de 
dispersie generate de transformatoare şi bobinele de filtraj cînd acestea sînt 
parcurse de curenţi de valoare mare. Cuplajul magnetic poate fi redus prin 
folosirea unor ecrane sub formă de folii metalice sau carcase metalice pro¬ 
tectoare. Cuplajul magnetic cu conductoarele de alimentare de la reţea sau 
cu cele de la stabilizator la consumator poate fi diminuat dacă aceste conduc¬ 
toare se torsadează. Alte posibilităţi de reducere a cuplajului magnetic 
sînt : 

— folosirea unor miezuri feromagnetice de formă toroidală; miezuri 
ce sînt caracterizate prin fluxuri de dispersie reduse; 

— plasarea miezurilor feromagnetice în plane perpendiculare; 

— orientarea la 90° a conductoarelor parcurse de curenţi mari faţă 
de conductoarele parcurse de curenţi mici. 

Cu toate acestea, transformatorul sau bobina de filtraj este un element 
neliniar şi din acest motiv ele. produc armonici atît în domeniul frecvenţe¬ 
lor înalte, cit şi în domeniul frecvenţelor joase. în plus, întrucît permeabi- 
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litatea magnetică nu este constantă şi inductiviiatea acestor bobine variază 
după o lege neliniară iu funcţie de permeabilitate. Pentru a diminua proce¬ 
sul de generare de armonici, din acest punct de vedere, trebuie folosite ma¬ 
teriale feromagnetice cu permeabilitate cit mai mare. 

în figura 9.3 sînt ilustrate principalele surse de perturbaţii şi căile pe 
care se pot propaga ia o sursă în contratimp, sursă care la rîndul ei este ali¬ 
mentată prin intermediul unei surse de tip ,,forward”. 


9.4. FILTRU PENTRU REDUCEREA LE. 

Cea mai râspîndită metodă de reducere a I.E. a unui stabilizator în 
comutaţie constă în utilizarea unor celule de filtrare. Folosirea, filtrului afec¬ 
tează consţantele de timp ale stabilizatorului, precum şi stabilitatea şi au, 
totodată, o influenţă negativă asupra randamentidui. Pentru a nu reduce 
performanţele stabilizatorului, se impune alegerea judicioasă a structurii 
filtrului şi o proiectare în strînsă legătura cu celelalte subansambluri ale 
. stabilizatorului. 

Pentru a reduce tensiunile perturbatoare, la un stabilizator în comuta¬ 
ţie sînt necesare filtre atît în circuitul de intrare cît şi în circuitul de ieşire. 

în ceea ce priveşte structura acestora filtre, se prevede ca să fie formate 
din inductivităţi şi capacităţi. 

Curentul absorbit de stabilizator.de la circuitul redresor este de foarte 
puţine ori un curent-constant. El este de formă pulsatorie şi în multe cazuri 
amplitudinea pulsaţiilor variază în limite largi. Aceste pulsaţii, în special 
în timpi de creştere şi descreştere foarte mici, generează tensiuni de zgomot 
pentru reţeaua de alimentare. Pe lîngă faptul că perturbaţiile sînt deranjate 
pentru alţi consumatori racordaţi la reţeaua de curent alternativ, pot pro¬ 
voca modificarea regimului de lucru al oscilatorului propriu al stabilizato¬ 
rului. Toate aceste fenomene reclamă obligativitatea unui filtru la intrarea 
.stabilizatorului. 

Pe de altă parte bobina filtrului de la intrare trebuie să prezinte o rezis¬ 
tenţă cît mai mică. Ea fiind parcursă de curentul de sarcină la bornele sale 
va rezulta o cădere de tensiune minimă. în cazul unor variaţii mari ale cu¬ 
rentului sarcinii căderea de tensiune pe bobina de filtraj nu trebuie să di¬ 
minueze tensiunea de alimentare a stabilizatorului în aşa fel îneît să nu se 
asigure tensiunea minimă de alimentare pentru subansamblele stabiliza¬ 
torului. 

în ceea ce priveşte filtrul de la ieşirea stabilizatorului, acesta este 
compus, de obicei, tot diutr-o bobină şi un condensator. Observaţia făcută 
mai sus cu privire la alegerea inductivităţii filtrului de la intrare, rămîne 
valabilă şi pentru inductivitatea bobinei filtrului de la ieşire. O atenţie deo¬ 
sebită trebuie acordată condensatorului dc- filtraj. Aşa după cum s-a preci- 
':zat în capitolul 5, condensatorul de filtraj trebuie să prezinte o rezistenţă 
proprie cît mai mică pentru ca pierderile de putere provocate de impulsul 
-de curent ce îl străbate să fie cît mai mici. 
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Filtrul de la intrare 

Se cunosc mai multe tipuri 
de filtre care se conectează la intra¬ 
rea stabilizatorului în comutaţie. 
Pentru a ţine nivelul perturbaţiilor 
sub o anumită limită, se poate folo¬ 
si structura prezentată în figura 
9.4. Prin dimensionarea corectă a 
inductivităţii L x perturbaţiile pro¬ 
vocate de stabilizator pot fi împie¬ 
dicate să se propage în circuitul re¬ 
dresor principal. Inductivitatea are 
rolul de a atenua pulsaţiile curen¬ 
tului la un nivel admis şi pentru 
aceasta ea trebuie să prezinte o re- 
actanţă mare intr-o gamă largă de 
frecvenţe. Prin simpla conectare a 
inductivităţii L v redresorul va avea 
în circuitul său de ieşire o sarcină 
de valoare mare. Pentru a reduce 
valoarea mare a acestei impedanţe, 
este necesar condensatorul [de fil¬ 
traj C v El are rolul de a scurtcir¬ 
cuita perturbaţiile de frecvenţă 
mare generate de alte surse conec¬ 
tate la reţeaua de curent % alter¬ 
nativ. 

Spectrul de frecvenţă al sem¬ 
nalului rectangular produs de osci¬ 
latorul propriu al stabilizatorului 
este foarte larg. Dacă transforma¬ 
torul din circuitul redresorului de 
alimentare al stabilizatorului pre¬ 
zintă capacităţi parazite însemna¬ 
te, armonicile cu frecvenţa mare se 
pot propaga în reţeaua de alimen¬ 
tare. Printr-o bobinare îngrijită a 
transformatorului, capacităţile pa¬ 
razite pot fi reduse, dar nu elimi¬ 
nate. Pentru a împiedica, spre ex¬ 
emplu, ca perturbaţiile pe care le 
produce oscilatorul propriu al sta¬ 
bilizatorului să se propage în cir¬ 
cuitul de alimentare trebuie ca os¬ 
cilatorul să fie izolat din acest 
punct de vedere de redresorul prin¬ 
cipal care furnizează tensiunea' de 
alimentare U 1 (fig. 9.5), 
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în acest scop, pe fiecare bară de 
alimentare se introduce cîte o iudue- 
tivitate. Efectul de filtraj poate fi mă¬ 
rit prin introducerea unui filtru de 
tip transformator (T) în serie cu cele 
două conductoare de alimentare. în 
acest fel se poate realiza, astfel, o bu¬ 
nă izolare a oscilatorului fată de sursa -. Fi S' a4 ' Filtru f ol ° sit , la intrarea stabiIi - 
proprie de alimentare. 1 

O structură de filtru des întîlnită este cea prezentată în figura 9.6. El 
este compus din două părţi: un filtru de joasă frecvenţă de tipul „trece jos” 
(FTJ)'ş i un filtru pentru frecvenţe înalte ( FFI ) ,în domeniul frecvenţelor 
radio. 

Filtrul „trece-jos” este format dintr-o inductivitate şi capacitate (L v 
Cj). Frecvenţa de tăiere este dependentă de puterea sursei şi poate fi deter¬ 
minată din analiza Fourier a curentului absorbit la intrare de către sursă. 
Astfel, pentru un stabilizator de 200 W [4] frecvenţa de tăiere trebuie să 
fie de circa 8 kHz, pentru a avea certitudinea că armonicele curentului 
absorbit cu frecvenţa peste 20 kHz sînt filtrate corespunzător. Filtrul de 




Fig. 9.5. Filtru de intrare combinat. 



Fig. 9.6. Filtru de intrare atît pentru frecvenţe joase cit şi pentru frecvenţe înalte. 


14 — Stabilizatoare de Lensiune în camutatie 
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frecvenţă înaltă este conceput încît să scurtcircuiteze la şasiu sau la earaca- 
să toate componentele curentului de frecvenţă mare. Materialul feromagne- 
tiv din care se confecţionează miezul trebuie să corespundă domeniului de 
frecvenţe impus. Capacităţile de filtraj nu trebuie sa aibă valori mari. Reac- 
tanţa lor trebuie să fie mare în domeniul frecvenţelor joase. 

,în figura 9.7 este prezentată o variantă modificată a soluţiei din fig. 
9.6. ' ~ 

Condensatoarele C x şi C 2 sînt caracterizate prin reactanţă mică şi au 
o armătură comună conectată la masa montajului. Inductivităţile L t şi 
E 2 sînt caracterizate de o impedanţă proprie mare. Se bobinează bifilar, 
în sensuri opuse pe acelaşi miez. Miezul feromagnetic nu se magnetizează 
în curent continuu, datorită sensului opus de circulaţie a curentului prin 
cele două înfăşurări. Condensatorul C 3 împiedică propagarea perturbaţii- 
.lor ce pot apare din partea stabilizatorului la conectări sau deconectări 
ale stabilizatorului. 

Ea alegerea valorilor pentru elementele filtrului se are în vedere ca frec¬ 
venţa proprie de rezonanţă să fie cit mai departe de frecvenţa de lucru a 
stabilizatorului. 

Conform [6], pentru capacităţi şi inductivităţi se pot alege următoa¬ 
rele valori: 

C lt C 2 - 2200 pF la 0,033 pF, 

C 3 - 0,1 jjiF la 2 fzF, 

I. u L z — 47 mH la 1,8 ipH pentru curenţi cuprinşi între 0,3 A şi 25 A. 

Filtrul de ieşire 

In paragrafele 5.5 şi 5.6 s-au prezentat relaţiile de dimensionare ale 
inductivităţii şi capacităţii de filtraj a tensiunii redresate. Este cunoscut 
faptul că bobina şi condensatorul de filtraj asigură un nivel optim al pulsa¬ 
ţiilor la bornele consumatorului pentru anumite limite de variaţie a curen¬ 
tului absorbit. Pentru filtrul de ieşire se optează la o structură prezentată 
în figura 9.8. 

Condensatorul C 2 trebuie să fie caracterizat de o rezistenţă proprie cit 
măi mică. Este indicat să se folosească coivdenstaoare de fanta!. 
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Eliminarea frecvenţelor înalte de la bornele de ieşire se poate face 
dacă se conectează condensatoare de decuplare la şasiu (C 4 , C 5 ), atît de la 
borna cît şi de la borna ( —) a stabilizatorului. în acest fel perturba- 
ţiile propagate prin capacităţile parazite ale inductivităţii de filtraj sînt 
puse la masă. Trebuie utilizate condensatoare de înaltă frecvenţă cu ter¬ 
minale cît mai scurte. 


9.5. RECOMANDĂRI TEHNOLOGICE CU PRIVIRE 
LA REALIZAREA UNUI STABILIZATOR 
IN COMUTAŢIE 


Influenţa electromagnetică joacă un rol din ce în ce mai important 
în proiectarea şi execuţia unui stabilizator în comutaţie din cauză că se im¬ 
pun condiţii tot mai restrictive nivelului tensiunilor de zgomot, în condiţiile 
în care se cere reducerea volumului şi greutăţii concomitent cu creşterea 
densităţii de componente pe unitatea de volum. Realizarea cu succes a 
unui stabilizator în comutaţie performant trebuie să îmbine în mod armo¬ 
nios atît considerentele de natură electrică, cît şi cele de natură mecanică. 

în cele ce urmează se sugerează cîteva aspecte de natură tehnologică 
care să conducă la obţinerea unui stabilizator eficient şi fiabil [4], 

1) Reducerea la maximum a suprafeţei delimitate de conductoare 
parcurse de curenţi mari. Această cerinţă poate fi îndeplinită dacă se scur¬ 
tează la minimul necesar lungimile conductoarelor sau se torsadează. 

2) Tranzistoarele de putere şi diodele redresoare sînt parcurse de curenţi 
care au un spectru de frecvenţă foarte larg. Aceste dispozitive semiconduc¬ 
toare, pentru a li se asigura o răcire corespunzătoare, se montează pe radia¬ 
toare adecvate ca dimensiune. Radiatoarele, de obicei, sînt legate galvanic 
la şasiul sau carcasa aparatului. 
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Capacităţile parazite 
dintre capsula unui tran¬ 
zistor de tip TO — 3 şi ra¬ 
diator, între care se afla 
un strat izolator de mică, 
poate ajunge pînă la 
100 pF. Tensiunile pertur¬ 
batoare de frecvenţă mare 
„ se transmit la şasiu şi apar 
atît în circuitul de intrare, 
cît şi -în cel de ieşire al sta¬ 
bilizatorului, afectînd în 
acest fel eficienţa filtrelor. 

în figura 9.9 se pre¬ 
zintă traseul pe care se 
pot stabili aceşti curenţi. 
Ta intrare sînt prevăzute 
filtrele . care împiedică pă¬ 
trunderea perturbaţiilor în 
reţea. 

Ta o tensiune de ali¬ 
mentare a etajului de pu¬ 
tere, de exemplu de 200 V 
[10] şi cu o frecvenţă de 
tact de 20 kHz, se consta¬ 
tă că prin capacitatea pa¬ 
razită se pot scurge curenţi 
pînă la 1 mA, la frecvenţa 
de 1 MHz. 

Diminuarea acestor 
perturbaţii transmise la şa- 
siul stabilizatorului se re¬ 
alizează, dacă se introduce 
un ecran între tranzistor şi 
radiator (fig. 9.10), care la 
rîiidul său să fie conectat la 
punctul de masa al sursei 
de tensiune continuă de la’ 
intrare. ^ 

3) între circuitul pri¬ 
mar şi circuitul secundar 
al transformatoarelor de 
putere trebuie asigurată 
izolarea corespunzătoare 
nivelelor de tensiune . ce 
apar între aceste înfăşu¬ 
rări. în cazul stabilizatoa¬ 
relor cir mai multe ten- 
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Eig. 9.12. Ecrane pentru reducerea capacităţilor parazite ale transformatorului de putere. 

siuni de ieşire este necesară izolarea corespunzătoare a fiecărei secţiuni în 
parte. Executarea transformatoarelor fără izolare corespunzătoare între 
înfăşurări creează posibilitatea apariţiei unor circuite parazite de reacţie 
între intrare şi ieşire. Capacităţile parazite între straturi sau chiar între bo¬ 
bine şi miezul feromagnetic trebuie reduse ia valori cit mai mici. 

Soluţia preconizată pentru preîntîmpiiiarea apariţiei unor astfel de 
cuplaje are în vedere montarea unor ecrane (fig. 9.11). 

Capacitatea parazită care apare între primar şi miezul, transformato¬ 
rului poate fi, de asemenea, o sursă de perturbaţii. îu figura 9.12 se propune 
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Pig. 9.13. Posibilităţi de limitare a supratensiunilor: a) cu rezistenţă; 

b) cu diodă Zener. 



Fig. 9.14. Ecranarea stabilizatorului pen¬ 
tru limitarea efectelor tensiunilor per¬ 
turbatoare. 


o soluţie care constă în legarea miezului la borna -j- a sursei de alim entare 
şi introducerea unor. ecrane pentru fiecare înfăşurare. 

4) limitarea supratensiunilor pe filtre Iede la intrare sau ieşire . Orice 
circuit L — C are o frecvenţă proprie de rezonanţă. Este necesar sa se cunoas¬ 
că .aceste frecvenţe precum şi factorul de calitate al acestor circui te. în 
acest sens se impune a se limita supratensiunile ce pot fi generate de aceste 
filtre. în figura 9.13 se propun două soluţii. 

în primul caz, amortizarea circuitului oscilant se realizează cu o rezis¬ 
tenţă potrivit aleasă, iar în al doilea caz limitarea amplitudinii supratensiu¬ 
nilor se face cu două diode Zener. _ 

5) Utilizarea unor carcase metalice pentru ecranarea întregului stabi¬ 
lizator (fig. 9.14). Accesul la bornele de intrare şi ieşire se face prin coude nsa- 
t oare de trecere. 
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